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 Le véhicule automobile est un des moyens de locomoti n le plus répandu. De 
manière générale, celui-ci est composé d’une structu e sur laquelle est installé un groupe 
moto propulseur. Ce dernier se compose d’un moteur qui produit l’énergie mécanique 
nécessaire. Le moteur le plus connu est celui à combustion interne ou plus communément 
appelé moteur thermique. Celui-ci utilise comme source d’énergie de l’essence, de l’alcool 
ou voir même un gaz. Malgré un rendement médiocre, l’intérêt de cette solution réside 
dans l’autonomie liée à l’énergie massique élevée du carburant et sa facilité pour le 
stockage. Ces moteurs sont mis en défaut pour leurs émissions de gaz à effet de serre et de 
particules néfastes pour la santé, ainsi que l’utilisa on d’énergies fossiles vouées à se 
raréfier dans les décennies à venir. La pollution engendrée par les moteurs thermiques 
réduit la qualité de l’air, surtout dans les grandes villes où la concentration de véhicules 
peut être très importante. 
 
 Une alternative pour diminuer la pollution produite localement par les moteurs 
thermiques est l’utilisation de véhicules propulsés par une énergie propre tels que les 
véhicules électriques. Bien sûr, il faudra prendre en compte le coût énergétique et la 
pollution liés à la production de l’électricité pour propulser le véhicule électrique, avec 
notamment le recyclage et traitement des déchets permettant la génération de l’électricité. 
Dans [BID09], une étude sur le rendement énergétique de la production de l’énergie à 
partir des énergies fossiles (Pétrole, charbon et gaz naturel) a été réalisée. Cette étude 
montre que la chaîne de production « du puit à la roue » pour les véhicules électriques à un 
rendement moyen de 26% contre environ 18% en moyenne pour les véhicules thermiques. 
Dans cette chaîne de production est pris en compte, l’extraction, la transformation, le 
transport et l’utilisation de l’énergie. Ce qui n’est pas pris en compte est « l’énergie grise », 
c'est-à-dire la quantité d’énergie nécessaire pour la fabrication et le recyclage des 
matériaux nécessaires pour la réalisation des véhicules. Les véhicules électriques ont sans 
doute un besoin en « énergie grise » plus important que les véhicules thermiques dû à la 
fabrication des batteries. D’un point de vue général les véhicules électriques pourraient 
avoir un impact sur l’environnement aussi important que les véhicules thermiques. 
 
 Au niveau historique, les premiers véhicules électriques ont fait leur apparition 
quasiment en même temps que les véhicules thermiques à la fin du XIXe siècle. Leur 
invention fut possible grâce à l’accumulateur au plomb réalisé par Gaston Planté en 1859. 
 
 
Figure 1-1 : Accumulateur au plomb de Gaston Planté (1859) 
 
 La voiture électrique a même été le premier véhicule a tomobile à avoir franchi le 
cap des 100km/h. Ce record a été établi par le Belge Camille Jenatzy en 1899 au volant de 
la voiture au célèbre nom de « la jamais contente ». 
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Figure 1-2 : La « Jamais contente », premier véhicule automobile à avoir franchi le cap des 
100km/h en 1899 
 
 La fabrication en série des véhicules électriques a débuté à partir de 1905 avec 
l’entreprise Edison electric car. Cependant la production fut abandonnée à cause du succès 
de la Ford T qui fut fabriquée en série de 1908 à 1927 avec la réalisation et la vente de plus 
de 16 millions d’exemplaires. De 1959 à 1960, de nouvelles tentatives de production de 
véhicules électriques ont été réalisées par l’entrepris  Henry Kilowatt aux Etats Unis. 
Celle-ci n’a pas connu le succès attendu car sa producti n n’a duré pas plus d’un an et 
seulement 100 exemplaires ont été conçus. Puis, pluieurs modèles de véhicules électriques 
ont vu le jour et ont été réalisés, mais n’ont pas connu une production de masse et un franc 
succès de la part des consommateurs : l’inconvénient majeur étant la difficulté de stockage 
de l’énergie et en conséquence le peu d’autonomie disponible pour ces véhicules. Mais 
après différentes périodes de hauts et de bas, le véhicule électrique est de nouveau au 
devant de la scène. Sa présence est amplifiée par le prix du pétrole qui est à la hausse 
depuis quelques années. 
 
Figure 1-3 : Evolution du prix du baril de pétrole en dollars de 1987 à 2012 [CRISES] 
 
 De nos jours, les économies d’énergies, les conscie ces qui sont devenues plus 
écologiques, font que de nouveaux acteurs souhaitent ntroduire et promouvoir les 
véhicules électriques. Depuis 2011, une grande partie des constructeurs automobiles 
commence à proposer des véhicules hybrides et tout électriques pour obtenir des parts de 
marché dans ce domaine. 
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 Depuis les premiers modèles de véhicules électriques, les éléments de base 
constituant la chaîne de traction n’ont guère changés. Le véhicule est toujours constitué 
d’accumulateurs pour le stockage d’énergie électrique, d’un moteur pour transformer 
l’énergie électrique en énergie mécanique et d’un co vertisseur électrique pour transférer 
et contrôler la puissance des batteries au moteur. Ces convertisseurs font appel à des 
structures d’électronique de puissance largement développées par ailleurs, en particulier 
dans la variation de vitesse. 
 
 Ces dernières années, la composition des différents éléments d’un véhicule 
électrique a changé et ces constituants font appel à de nouvelles technologies mais 
présentent toujours les mêmes principes de fonctionnement. Les premières batteries plomb 
ont été remplacées par des batteries au lithium qui présentent des densités de puissance les 
plus importantes actuellement. Les moteurs à courant co tinu ont cédé la place aux 
moteurs triphasés qui présentent eux aussi une meilleur  densité de puissance, de meilleurs 
rendements énergétiques et un entretien réduit. Les convertisseurs électriques se sont 
adaptés pour piloter les moteurs mais gardent le même principe qui est de transférer 
l’énergie électrique entre les batteries lors des phases de motricité et du moteur électrique 
aux batteries lors des phases de freinage. Les éléments constituant un véhicule sont 
présentés à la figure 1-4. 
 
 
 
Figure 1-4 : Eléments constituant la chaîne de traction d’un véhicule électrique 
 
 D’autres éléments, un peu moins mis en avant, sontnécessaires pour le bon 
fonctionnement d’un véhicule électrique. L’un de ces éléments est le chargeur de batterie 
qui puise l’énergie du réseau électrique pour venir recharger les batteries du véhicule. Un 
autre élément, beaucoup moins connu du grand public, est le système de monitoring des 
batteries qui permet de connaître l’état de charge du pack de batterie et donc d’estimer 
l’autonomie du véhicule. Ce système de monitoring se complexifie avec la technologie des 
batteries. Les batteries lithium nécessitent d’avoir une surveillance très particulière pour ne 
pas dépasser certains seuils de tension afin de ne pas dégrader la batterie et donc sa durée 
de vie. Ces systèmes de surveillance font appel au « Battery Management System » 
(BMS). 
Variateur 
Pack Batterie 
Moteur 
Chargeur 
Système de 
surveillance 
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 Le premier chapitre de cette thèse est celui des généralités, il replace le sujet de 
recherche dans son contexte, c'est-à-dire celui des convertisseurs d’électroniques de 
puissance pour la traction des véhicules électriques. Différentes topologies de 
convertisseurs classiques et de convertisseurs multi niveaux seront présentées. Le choix qui 
semble le plus intéressant pour le véhicule électrique sera présenté en retenant une 
structure d’électronique de puissance associant au mie x le convertisseur de puissance et 
les batteries du véhicule. 
 
 L’un des inconvénients majeurs du véhicule électrique est son autonomie. Celle-ci 
est en partie définie par l’énergie embarquée par le pack batteries du véhicule. Mais elle est 
aussi liée au rendement, donc aux pertes de la chaîne de traction du véhicule. Plus ces 
pertes sont importantes et plus l’autonomie du véhicule sera dégradée. Le chapitre II 
présente les modèles des différentes technologies de emi-conducteurs de puissance qui 
peuvent être employés pour la réalisation des convertiss urs de puissance. Ces modèles 
sont utilisés par la suite pour calculer le rendement d s structures de puissance. Les pertes 
dans les moteurs de traction étudiés seront présentées. La finalité est d’obtenir une 
approche plus globale de la chaîne de traction afin d'acquérir une cartographie des pertes 
du moteur et de l’onduleur quel que soit le point de fonctionnement du véhicule. 
 
 Le chapitre III se concentre sur la comparaison des performances énergétiques de la 
chaîne de traction. Notre étude se focalise essentiell ment sur la comparaison de deux 
convertisseurs pour la chaîne de traction : le convertisseur retenu pour notre étude est celui 
le plus répandu dans le domaine de la traction. A partir des modèles de pertes des semi-
conducteurs et du moteur établis au chapitre II, une comparaison sur les performances 
énergétiques entre les différentes configurations des convertisseurs de puissance pour la 
chaîne de traction est effectuée pour un cycle de conduite normalisé du véhicule.  
 
 Le véhicule électrique fait appel à différents convertisseurs d’électronique de 
puissance tels que le convertisseur de traction, le chargeur et le système de surveillance des 
batteries. Dans le but d’une mutualisation des différents éléments constituant un véhicule 
électrique, le chapitre IV présente la réutilisation du convertisseur de traction pour assurer 
les fonctions de charge et d’équilibrage, tout en mi i isant les éléments d’électronique de 
puissance à ajouter. 
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1. Introduction 
 Les travaux de thèse présentés dans ce mémoire entrent dans le cadre du projet 
VELECTA (Véhicule ELECtrique à Technologie Avancée). Le but principal est d’innover 
sur la conception de la chaîne de traction d’un véhicule électrique sans permis de la 
marque AIXAM-MEGA afin d’en améliorer les performances énergétiques. Les 
principales innovations ont été portées sur l’utilisat on de nouvelles technologies pour les 
éléments constituant les éléments de la chaîne de traction du véhicule étudié (Batteries – 
Convertisseur – Moteur). Mes travaux concernent plus articulièrement la conception du 
convertisseur statique afin d’établir au mieux la liaison entre les batteries et le moteur pour 
augmenter les performances énergétiques du véhicule. 
 
 Ce chapitre débutera par un état de l’art du véhicule électrique étudié. Les 
principaux éléments constituant la chaîne de traction seront abordés (Onduleur et Moteur) 
et les évolutions technologiques envisagées seront présentées pour le véhicule étudié. Un 
rapide état de l’art sur les convertisseurs de puissance envisageables pour des applications 
de traction électrique sera décrit. Les avantages et les inconvénients de ces structures 
d’électronique de puissance seront brièvement énumérés. Les topologies multi niveaux 
seront abordées en expliquant le choix qui semble le plus intéressant pour le véhicule 
électrique. Les convertisseurs en cascade seront mis en avant en présentant leurs avantages 
dans notre contexte par rapport aux autres structures. 
 
 Les principes de commande pour les convertisseurs de puissance seront présentés. 
La Modulation de Largeur d’Impulsion (MLI) sera expliquée pour les onduleurs multi 
niveaux de type onduleurs en cascade. La stratégie de commande qui semble la mieux 
adaptée pour la structure de conversion sera choisie et discutée. 
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2. Définition du projet et sujet de thèse 
2.1. But du projet et sujet de thèse 
 Le but du projet est d’étudier une chaîne de traction novatrice de façon à accroître 
les performances des véhicules actuels en termes d’autonomie et de rendement 
énergétique. Ce projet nommé VELECTA de l’acronyme Véhicule ELECtrique à 
Technologie Avancée fait partie d’un consortium de l’Agence de l'Environnement et de la 
Maîtrise de l'Energie (ADEME). Ce projet regroupe plusieurs entités telles que AIXAM-
MEGA, le CEA-Liten et l’IFSTTAR. Il vise particulièrement les véhicules électriques de 
catégories quadricycles légers « sans permis » et quadricycles lourds. AIXAM-MEGA est 
une société qui est leader dans la commercialisation de véhicules sans permis au niveau 
européen [AIXAM]. Le but souhaité est la réalisation d’un démonstrateur en intégrant sur 
les véhicules électriques actuels de nouvelles technologies. Celles-ci concernent tous les 
éléments de la chaîne de traction tels que le moteur, l s batteries et le convertisseur 
d’électronique de puissance. 
 
 Le sujet de thèse concerne l’électronique de puissance de la chaîne de traction avec 
pour volonté d’innover sur la conception technologique du convertisseur. Une première 
réflexion porte sur la structure assurant la conversion DC-AC entre les batteries de 
puissance et le moteur à courant alternatif. Une deuxième réflexion concerne la 
mutualisation des convertisseurs, c’est à dire l’emploi de l’onduleur de traction pour 
d’autres fonctions. L’onduleur pourra être utilisé d’une part comme chargeur entre le 
réseau et les batteries et pourra réaliser, d’autre pa t, des fonctions de macro-équilibrage et 
de monitoring du pack de batteries du véhicule. 
2.2. Aperçu général des véhicules concernés 
 Le véhicule est de faible puissance (environ 10 kW nominale). Deux modèles de 
véhicules électriques existent et sont proposés par la société AIXAM MEGA ; les 
véhicules de type CITY, destinés principalement pour un usage urbain, et des véhicules 
TRUCK plus orientés pour les sites industriels. La figure I-1 présente ces deux types de 
véhicules. 
 
(a) (b)  
Figure I-1 : Véhicule électrique sans permis produit par AIXAM MEGA (a) Modèle CITY 
(b) Modèle TRUCK 
 
Chapitre I 
 29 
 Les éléments qui constituent la chaîne de traction restent les mêmes entre les deux 
modèles. Le moteur de traction utilisé est un moteur de type asynchrone. La technologie 
des batteries est celle du plomb. La structure d’électronique de puissance utilisée entre le 
pack de batterie et le moteur de véhicule pour assurer la conversion du continu vers 
l’alternatif est l’onduleur de tension triphasé. Celle-ci est sans doute la structure la plus 
répandue dans le domaine de l’électronique de puissance. Sa conception et son 
fonctionnement sont bien maîtrisés par les constructeurs pour des applications dans le 
domaine des véhicules électriques. Dans les véhicules actuels, le convertisseur est réalisé 
par le fabriquant SEVCON qui est un leader dans la conception de variateurs de vitesse 
[SEVCON]. La figure I-2a montre le convertisseur actuellement utilisé et la figure I-2b son 
emplacement dans le véhicule d’AIXAM–MEGA du modèle TRUCK. 
 
(a)  (b)  
Figure I-2 : (a) Convertisseur SEVCON (b) Implantation dans le véhicule 
2.3. Innovations technologiques envisagées 
2.3.1. Avant-propos 
 Le but principal pour des applications embarquées est d’avoir des densités 
volumiques et massiques de puissance les plus grandes possibles. Les innovations 
envisagées concerneront le changement des technologies employées dans le véhicule 
comme les batteries et le moteur à courant alternatif. L’utilisation de ces nouvelles 
technologies est indépendante du sujet de thèse mais ces nouvelles données doivent être 
prises en compte pour l’élaboration d’une nouvelle structure d’électronique de puissance.  
 
 Un autre aspect d’innovation est d’élever en tension le fonctionnement de la chaîne 
de traction. Actuellement le véhicule fonctionne avec une tension de batterie à 48V. Il est 
souhaité d’augmenter celle-ci tout en gardant la même puissance pour la chaîne de traction. 
Cette augmentation de tension peut être intéressante dans le domaine des véhicules 
hybrides et tout électriques. L’élévation de la tensio  tout en gardant la même puissance 
permet de réduire le courant, donc d’obtenir un gain sur la section des câbles et de 
diminuer au global les pertes par conduction de la ch îne de traction. Néanmoins, il faut 
avoir à l’esprit les problèmes de sécurité électrique et des conséquences que cela peut avoir 
sur les batteries (incendie). 
2.3.2. Technologie des batteries 
 Le pack de batteries est l’élément principal pour le véhicule électrique car celui-ci 
stocke l’énergie et détermine l’autonomie du véhicule. La technologie des batteries 
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actuellement utilisée est celle au plomb qui présente des densités de puissance faibles, 
situées aux alentours de 30 à 50Wh/kg [FER08]. Cependant cette technologie date du 
siècle dernier et depuis de nouvelles technologies de batteries ont fait leur apparition. La 
technologie prometteuse pour les voitures électriques est la batterie lithium. Elle présente 
actuellement les meilleures densités de puissance du marché, jusqu'à 4 fois plus que les 
batteries au plomb. Cette technologie de batterie peut apporter largement des gains en 
termes de poids et d’autonomie pour le véhicule électrique. Néanmoins, le coût de cette 
technologie reste actuellement très élevé dû au faible volume de production mais il pourrait 
être diminué si la diffusion de véhicule électrique devient importante. 
2.3.3. Technologie du moteur 
 Le moteur asynchrone actuellement employé sera remplacé par un Moteur 
Synchrone à Aimants Permanents (MSAP). Les MSAP ont été essentiellement développés 
depuis l’introduction des nouveaux aimants Néodyme fer bore (Nd-Fe-B). L’utilisation de 
ce type de moteur est en plein essor et semble devenir inéluctable dans le domaine de la 
traction électrique grâce à son haut rendement et sa forte densité de puissance [LEI11]. 
 
 Les moteurs synchrones à aimants permanents sont réalisés par le fabriquant Leroy 
Somer [LEROY]. Le constructeur propose des moteurs synchrones avec une large gamme 
de tension de fonctionnement. Pour le projet VELECTA, deux moteurs électriques de 
même puissance active (9,3kW) ont été réalisés : un moteur Très Basse Tension (TBT) de 
tension 46Veff entre phases et un moteur Basse Tension (BT) de tension avec 184Veff 
entre phases. 
 
 
Figure I-3 : Moteur Leroy Somer, TBT à gauche BT à droite 
 
 Ces deux niveaux de tension vont impliquer des niveaux de tension de batteries 
différents pour l’alimentation de l’onduleur. La conception et les éléments du convertisseur 
d’électronique de puissance différeront entre la TBT et la BT. 
3. Les convertisseurs de puissance 
 Il existe de nombreux convertisseurs de puissance qui sont basés sur des topologies 
diverses et variées applicables pour la chaîne de traction de véhicules. On peut distinguer 
dans la littérature deux types d’onduleurs : les onduleurs de type classique qui font appel à 
des structures de puissance connues tels que les onduleurs de tension triphasée et les 
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onduleurs avec une électronique de puissance plus modernes que l’on nomme onduleurs 
multi niveaux. Ces derniers seront montrés par la suite dans le document. Tout d’abord, les 
topologies classiques applicables aux véhicules électriques sont présentées en expliquant 
de façon succincte les avantages de chacune par rapport aux autres et les problèmes que 
l’on peut rencontrer. 
3.1. Convertisseurs « classiques » 
 Cette partie rassemble les différents types de convertisseurs pour le véhicule 
électrique. L’onduleur de tension étant la structure de puissance la plus répandue et son 
principe de fonctionnement bien connu, il n’a pas été jugé utile de présenter tous les détails 
sur cette structure en décrivant tous les avantages et inconvénients que l’on peut y 
rencontrer. Cependant il est nécessaire d’aborder quelques problèmes de ce type 
d’onduleur, de présenter quelques structures plutôt a ypiques qui ont été réalisées et 
envisageables pour le véhicule électrique. 
3.1.1. Onduleur de tension triphasé 
 Le schéma de la structure de puissance est représenté ur la figure I-4. L’onduleur 
est alimenté par une source de tension continue qui est la batterie du véhicule. Le côté 
alternatif est réalisé à l’aide de trois bras d’onduleur qui sont connectés sur les trois phases 
du moteur. 
 
 
Figure I-4 : Schéma onduleur de tension 
 
 Le principe de commande est basé sur des techniques de Modulation de Largeur 
d’Impulsion (MLI). Plusieurs techniques MLI existen dans la littérature, la plus connue est 
sans doute la MLI intersective. Le but est de comparer une modulante basse fréquence (le 
plus souvent sinusoïdale) avec une porteuse haute fréquence (le plus souvent triangulaire) 
qui représente la fréquence de découpage des interrupt urs de puissance. Elle produit des 
formes d’ondes découpées à la sortie de l’onduleur, a figure I-5 représente la tension de 
sortie que l’on peut trouver entre deux phases de l’onduleur pour une période de basse 
fréquence. 
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Figure I-5 : Tension de sortie entre phase pour un onduleur de tension triphasé 
 
 La tension de sortie prend alors 3 niveaux de sortie (+E, 0 et –E avec E la valeur de 
la tension d’alimentation de l’onduleur). Ces tensio  produisent des harmoniques, créent 
des courants de palier dans les roulements du moteur e  dégradent les isolants de celui-ci 
[BOG96] [BEL97] [ERD96] [LEE04]. Pour pallier ces problèmes, la solution est 
d’installer un filtre LC en sortie de l’onduleur afin de produire une tension de sortie la plus 
sinusoïdale possible. La présence de filtres dépend de l’application [FOR00]. 
L’introduction d’un filtre joue un rôle essentiel sur le fonctionnement, les performances et 
le dimensionnement de l’onduleur. Pour les applications de traction, l’introduction d’un 
filtre entre le moteur et l’onduleur augmente le coût. La solution utilisée par les 
constructeurs est de ne rien mettre et d’appliquer dir ctement les tensions découpées sur le 
moteur : le filtrage étant effectué directement à partir des inductances de ce dernier. 
 
 Afin de compenser ces problèmes de tension découpée a pliquée au moteur, 
d’autres structures d’électronique de puissance ontété introduites tels que les 
commutateurs de courant. Ces convertisseurs sont décri s dans la suite de cette partie en 
comparant les avantages et les inconvénients par rapo t à l’onduleur de tension classique. 
Un autre convertisseur sera présenté, celui-ci cumule les avantages du commutateur de 
courant et de l’onduleur de tension classique. Cet onduleur appelé onduleur avec réseau 
d’impédance sera présenté. Les convertisseurs multiniveaux seront aussi investigués dans 
ce chapitre afin de présenter les avantages qu’ils peuvent apporter par rapport à l’onduleur 
de tension. 
3.1.2. Commutateur de courant 
 Les commutateurs de courant sont destinés à fournir u e tension de sortie 
sinusoïdale à la charge. Ils peuvent fonctionner avc des plages de puissance constante et 
améliorer l’efficacité du moteur et sa durée de vie. Le schéma de principe de l’onduleur est 
présenté figure I-6. 
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Figure I-6 : Commutateur de courant triphasé 
 
 Le fonctionnement de cette structure peut être assimilé à une topologie boost. 
L’inductance en série avec l’alimentation de la structure sert de stockage d’énergie et 
permet d’élever la tension de sortie par rapport à la tension d’entrée. Les condensateurs de 
sortie ont pour rôle d’atténuer les fréquences de commutation des composants sur le 
réseau. Les harmoniques de courant sont absorbés par les condensateurs de filtre à la sortie 
et produisent à la charge une tension très proche d’une sinusoïde. Cependant des 
techniques de MLI plus élaborées doivent être mises en œuvre pour produire une sortie 
sinusoïdale. L’implantation de commande pour les commutateurs de courant est plus 
complexe que les onduleurs de tension. Ceci est dû à la loi de commande qui ne doit jamais 
ouvrir la source de courant au risque de provoquer une surtension et dégrader les 
interrupteurs de puissance de la structure. 
 
 L’une des premières difficultés du commutateur de courant est d’incorporer la 
batterie comme un élément de récupération d’énergie. Contrairement à l’onduleur de 
tension qui est naturellement réversible en courant (grâce aux diodes anti-parallèles des 
interrupteurs), les interrupteurs de puissance du commutateur de courant doivent être 
réversibles en tension. Cette réversibilité est réalis e en ajoutant une diode en série avec 
l’interrupteur. Pour rendre le commutateur de courant lui-même réversible il faut rajouter 
en parallèle un autre interrupteur du même type en tête bêche (voir figure I-7). La 
deuxième solution présentée à la figure I-8 est l’ajout d’un circuit d’interfaçage entre la 
source d’alimentation et le commutateur de courant qui permet de charger la batterie lors 
des procédures de freinage. 
 
 
Figure I-7 : Schéma du commutateur de courant réversible n°1 
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Figure I-8 : Schéma du commutateur de courant réversible n°2 
 
 L’une des difficultés du commutateur de courant est qu’il fonctionne toujours en 
élévateur de tension. Pour l’entraînement de machines tournantes à faible vitesse, la 
tension ne peut pas passer en dessous de la tension de l’alimentation (cas similaire au 
hacheur boost où Vs>Ve). Ce genre de convertisseur nécessite une source de ourant qui 
doit être régulée, cette fonction est réalisée en ajout nt une boucle de régulation dans le 
convertisseur n°2 (voir figure I-9). 
 
 
Figure I-9 : Commutateur de courant avec boucle de régulation en courant 
 
 Un prototype de 55kW permettant de prendre en compte la batterie comme un 
élément de récupération d’énergie a été fabriqué et testé [FY06] [USD08]. La photo de ce 
convertisseur est présentée figure I-10. 
 
(a)     
 
Boucle de régulation  
en courant 
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(b)  
Figure I-10 : Prototype commutateur de courant [FY06] [USD08] (a) Vu avant (b) Vu arrière 
 
 Ce prototype illustre la diminution du THD sur les signaux de sortie du montage 
qui permettent de faire fonctionner le moteur avec une plus grande efficacité, de diminuer 
ses pertes et d’augmenter sa durée de vie. 
 
 Par rapport à l’onduleur de tension, le commutateur de courant présente les 
inconvénients suivants : 
 
• La taille, le volume et le poids de l’inductance de lissage peuvent être relativement 
importants. En effet l’onduleur de tension possède des condensateurs avec des 
dimensions importantes mais le poids de ces condensateur  est relativement faible 
par rapport au poids du matériau magnétique et des conducteurs constituant une 
inductance. 
• Une résonance peut se créer entre les condensateurs de filtrage et les inductances 
du moteur [WIE00]. 
3.1.3. Onduleur avec réseau d’impédance 
 Ce convertisseur introduit par F. Z. Peng en 2003 [PEN03] a pour but de régler les 
problèmes communs entre les onduleurs de tension et les commutateurs de courant : 
 
• Ils fonctionnent soit en abaisseur (buck) soit en élévateur (boost) et ne peuvent pas 
assurer les deux modes. La tension de sortie du montage est soit plus petite, soit 
plus grande que la valeur de la tension de la source. 
• Si l’application demande à la fois d’être abaisseur o  élévateur, il faut ajouter un 
étage de conversion additionnel pour réaliser ces conditions. 
• L’onduleur de tension ne peut pas être utilisé en commutateur de courant et vice 
versa. 
 
 Pour pallier tous ces problèmes, un onduleur avec un réseau d’impédance (Z-
inverter) permet d’adapter la tension de sortie de ce convertisseur qui peut prendre des 
valeurs comprises entre 0 et l’infini (en théorie) par rapport à la tension de la source. Donc 
le convertisseur fonctionne comme un onduleur abaisseur et élévateur. Le schéma de 
principe du convertisseur est présenté à la figure I-11.
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Figure I-11 : Onduleur avec réseau d’impédance 
 
 Pour un onduleur de tension classique, les condensat urs en entrée sont utilisés en 
tant qu’éléments de filtrage pour absorber le courant découpé à l’entrée de l’onduleur et 
limiter les ondulations de la source de tension. Pour les commutateurs de courant, 
l’inductance en entrée est un élément de stockage et de filtrage pour diminuer les 
ondulations de courant. Pour l’onduleur avec réseau d’impédance, l’ensemble LC ne peut 
pas jouer le rôle de filtre ; en effet, lors des phases de court-circuit, la diode d’entrée est 
bloquée et le courant d’entrée se trouve discontinu. 
 
 Le court-circuit d’un bras, strictement interdit pour un onduleur de tension, est 
utilisé sur l’onduleur à réseau d’impédance pour élever la tension. Lorsque la tension 
d’alimentation du convertisseur est assez élevée pour roduire la tension de sortie désirée, 
les techniques traditionnelles de MLI peuvent être utilisées. Au contraire, si cette tension 
n’est pas suffisamment élevée, une commande MLI modifiée est nécessaire. Cette MLI 
modifiée inclut des courts-circuits de bras qui chargent les inductances et permet 
d’augmenter la tension de sortie, ceci revient à une stratégie de commande analogue à celle 
du commutateur de courant. La fiabilité de l’onduleur à réseau d’impédance est plus 
importante que l’onduleur classique car des phases de court-circuit sont tolérées sur les 
bras du convertisseur [PEN03]. 
 
 Un prototype d’onduleur avec réseau d’impédance a été réalisé pour des 
applications dans les véhicules électriques [HAI08]. Ce prototype est présenté figure I-12. 
 
     
Figure I-12 : Prototype d’onduleur avec réseau d’impédance d’une puissance de 55kW 
[HAI08] 
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3.2. Convertisseurs multi niveaux 
3.2.1. Topologies les plus courantes 
 Les structures multi niveaux sont des convertisseurs de puissance apparus au cours 
des deux dernières décennies [COR02] [PEN96] [FOC00] [ROD02]. Elles suscitent un 
certain intérêt dans le domaine de la recherche et du développement. Ce type de 
convertisseur a été conçu pour deux raisons : 
 
•  Ces structures sont basées sur une association en série d’interrupteurs de 
puissance, ils permettent donc de tenir des tensions de bus continues au-delà des 
tenues en tension des composants de puissance. 
• Par ailleurs, ces convertisseurs produisent des ondes alternatives ayant une 
meilleure définition et se rapprochant au maximum d’une sinusoïde (voir figure I-
13), avec un contenu harmonique plus faible que l’onduleur de tension classique, 
permettant ainsi de réduire les éléments de filtrage si l’application doit en disposer. 
 
(a) (b) (c)  
Figure I-13 : Signaux de sortie d’un onduleur multi niveaux (a) 3 (b) 5 (c) 7 Niveaux 
 
 Concernant la structure de ces convertisseurs, les topologies existantes sont 
nombreuses et variées. On peut trouver différentes topologies de convertisseurs multi 
niveaux qui mettent en œuvre des associations d’interrupteurs de différentes façons. En 
général on retrouve trois structures de conversion qui reviennent le plus souvent : 
 
• Les structures à neutre clampé à diodes [SCH96] [WOO03] le plus souvent 
nommées NPC de l’acronyme anglais Neutral Point Clamped. 
• Les structures à capacités flottantes [MEY92] [MEY02] nommées FC de 
l’acronyme Flying Capacitor. 
• Les convertisseurs en cascade [MUR71] nommés CHB de l’acronyme Cascaded H-
Bridge. 
 
 Les différentes topologies sont présentées figure 14 sur laquelle il est possible de 
voir l’agencement des interrupteurs de la structure pour un bras d’onduleur. 
 
(a) (b) (c)  
Figure I-14 : Bras d’onduleur multi niveaux : (a) NPC (b) FC (c) CHB 
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 Les topologies multi niveaux résultent de la mise en série de composants. C’est 
ainsi qu’il a été possible d’obtenir plusieurs niveaux de tension à la sortie des 
convertisseurs, réduisant par la même occasion le dV lors des commutations. L’intérêt 
majeur de la structure est de diminuer la tenue en tension des composants ; cette tenue en 
tension est divisée par le nombre de composants mis en série. Chaque structure utilise une 
association particulière de ces composants. Les structures NPC et FC utilisent des diviseurs 
capacitifs pour maintenir les composants à des tensions inférieures à la tension 
d’alimentation. Tandis que pour les onduleurs en cascade, cette réduction de la tenue en 
tension des composants est réalisée avec des source isolées. 
 
 Beaucoup de publications sur de nouvelles élaborations de topologies existent 
[HIN10] [NOG09]. Toutes font appel à des structures avec des associations différentes des 
composants mais gardent toujours le même intérêt, c'est-à-dire produire une tension avec 
une meilleure définition et diminuer la tenue en tesion des composants de puissance. Les 
topologies proposées sont multiples ; celle qui retiendra notre attention dans un premier 
temps est celle des onduleurs multi niveaux hybrides ou asymétriques qui sont décrits dans 
la partie suivante. 
3.2.2. Topologies hybrides 
 Plus le nombre de niveaux en sortie de l’onduleur est élevé et plus il faut augmenter 
le nombre d’interrupteurs de puissance à piloter. Ceci augmente la complexité de 
commande du convertisseur et accroît les probabilités de défaillances. 
 
 Afin d’obtenir plusieurs niveaux de tension en réduisant le nombre d’interrupteurs à 
commander, des structures associant plusieurs topologies de convertisseurs multi niveaux 
ont été élaborées [HIL99] [ROD02]. On parle alors de convertisseurs multi niveaux 
hybrides ou asymétriques qui résultent de la mise en série de convertisseurs avec des 
alimentations et/ou des topologies différentes (voir figure I-15). 
 
(a)  (b)  
Figure I-15 : Multi niveaux hybride (a) association de topologies différentes (pont en H en et 
NPC) (b) association de topologies identiques 
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4. Choix de la structure de conversion 
4.1. Critère de l’application 
 Le choix d’une structure par rapport à une autre est largement discutable. Il serait 
possible d’énumérer les avantages, les inconvénients de chaque structure et de les 
comparer en fonction de l’application visée. Pour le sujet de thèse, le choix a été d’innover 
sur la structure d’électronique de puissance par rapport à ce qui est utilisé actuellement 
dans les véhicules AIXAM. La réflexion principale a été orientée vers les convertisseurs 
multi niveaux. Cependant, il faut utiliser un critèe qui permette de faire le choix de la 
structure de puissance. Celui-ci peut être basé princi alement sur la source d’alimentation 
disponible pour l’application. 
 
 Les structures des onduleurs multi niveaux font appel à des diviseurs capacitifs (cf. 
NPC et FC) ou des sources d’énergies isolées (cf. CHB) pour maintenir une tension 
appliquée sur les semiconducteurs inférieure à la tension d’alimentation. Dans les 
applications où l’on dispose de sources isolées telles que les piles à combustibles, les 
panneaux photovoltaïques ou les batteries, il est po sible de choisir les structures de type 
CHB. Tandis que dans les applications avec une seule source d’alimentation comme dans 
la traction ferroviaire, il est nécessaire d’utiliser d’autres convertisseurs de puissance pour 
obtenir plusieurs sources. La nature de la source d’alimentation du convertisseur de 
puissance peut être un choix déterminant pour les onduleurs multi niveaux. La figure I-16 
montre les orientations possibles pour le choix d’un convertisseur multi niveaux en 
fonction de la nature de son alimentation. 
 
 
 
 
Figure I-16 : Orientation pour une structure multi niveaux en fonction de son alimentation 
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 Un autre aspect qui pourrait être pris en compte es  d’augmenter les fonctionnalités 
de l’application. La plupart du temps, la littérature fait un état des convertisseurs multi 
niveaux comme l’augmentation d’un nombre de composants dans les structures de 
conversion. L’augmentation de ce nombre d’interrupte rs vient augmenter la complexité et 
les risques de défaillance du montage. Mais ces d’interrupteurs supplémentaires donnent 
des degrés de liberté qui peuvent par exemple autoriser la marche dégradée et ainsi 
améliorer la maintenabilité du système [KOU10]. Dans [FRA08], la structure NPC est 
déclarée comme une structure dans laquelle la tolérance aux fautes est faible tandis que 
pour les onduleurs en cascade et les onduleurs à capacités flottantes, les degrés de liberté 
sont plus élevés. Il s’avère donc intéressant de mettre n adéquation le convertisseur de 
puissance avec la source de tension disponible. 
4.2. Pack de batteries du véhicule 
 Le pack batteries d’un véhicule se compose d’accumulateurs élémentaires. Ce qui 
caractérise cette batterie élémentaire est son niveau d  tension nominale et sa capacité à 
emmagasiner de l’énergie. Quelle que soit la technologie de la batterie employée, la 
capacité est très variable, les fabricants de batteries proposant de larges gammes de 
capacités. Pour la tension nominale de la batterie, celle ci dépend de sa technologie. La 
batterie plomb standard que l’on retrouve dans toutes les voitures thermiques pour le 
démarrage des véhicules et l’alimentation des accessoir  a une tension nominale 
d’environ 12V (6 éléments de 2,1V). Concernant la technologie nickel cadmium, la tension 
nominale d’un élément est de 1,2V. Pour la technologie lithium, la cellule élémentaire a un 
niveau de tension nominale de 3,2V à 3,3V. 
 
 La chaîne de traction du véhicule fonctionne le plus souvent avec des tensions 
supérieures à 12V, 3,2V ou 1,2V. Afin d’atteindre ls niveaux demandés pour 
l’application, il faut faire une mise en série de batteries élémentaires. Ensuite l’autonomie 
du véhicule est directement liée à l’énergie que l’on peut emmagasiner dans le pack de 
batteries. En fonction de la capacité nominale de la batterie élémentaire il faudra faire une 
association parallèle des batteries. Donc le pack d’un véhicule résulte d’une association 
série parallèle de batteries élémentaires. Pour des tensions et capacités nominales faibles 
d’une cellule élémentaire, le nombre de cellules pour réaliser un pack de batteries peut 
devenir très important. La figure I-17a montre une association série de batteries lithium et 
la figure I-17b une association de batteries nickel admium dans un véhicule électrique. 
 
(a)  (b)  
Figure I-17 : Réalisation d’un pack de batteries (a) lithium [VARTA] (b) nickel cadmium [C-
VELEC]  
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 La plupart du temps, le pack de batteries du véhicule possède une seule source 
d’alimentation. Il n’y a pas de contraintes particulières pour obtenir plusieurs sources 
isolées ou non. Il faut noter que l’association de batteries élémentaires dans un véhicule est 
un point faible ; celles-ci peuvent montrer des cara téristiques de fonctionnement et de 
vieillissement différentes. Les cycles de charge et décharge du pack de batteries peuvent 
conduire à une disparité entre les cellules qui le composent. Ceci conduit à des cellules 
élémentaires avec des états de charges déséquilibrées et diminue donc la capacité totale de 
stockage et la durée de vie du pack [KRE02] [KIM09]. Les performances et la durée de vie 
du pack sont donc dépendantes de l’élément le plus faible. 
 
 Afin de diminuer les problèmes de disparité au sein des cellules élémentaires d’un 
pack de batteries, des systèmes d’équilibrages sont utilisés, le nom le plus commun pour 
ces systèmes est BMS de l’acronyme en anglais Battery Management System [KUH05] 
[PAR09]. Ceux-ci surveillent l’état de charge de chaque cellule élémentaire et effectuent si 
nécessaire un équilibrage de celle-ci. Les BMS sont devenus incontournables pour les 
technologies des batteries lithium. Plus de détails seront donnés sur ces systèmes dans le 
chapitre IV. 
4.3. Choix du convertisseur 
 Grâce à l’association série parallèle des cellules é émentaires du pack batteries, la 
source du véhicule peut donc être une source unique ou multiple. Toutes les structures 
multi niveaux peuvent être utilisées pour réaliser le convertisseur du véhicule. Nous 
orienterons notre choix vers une structure modulaire de la source, ceci permet de scinder le 
pack de batteries afin d’avoir la possibilité de le surveiller de façon plus fine et de détecter 
les phénomènes de disparité. 
 
 Si l’aspect modulaire est pris en compte, le choix de la topologie peut se porter sur 
des structures multi niveaux symétriques ou asymétriques. Les multi niveaux asymétriques 
font appel à des sources d’alimentations isolées avc des valeurs de tensions différentes. 
Cette asymétrie crée des contraintes différentes sur chaque convertisseur élémentaire de la 
structure de puissance. Cela peut conduire à des viillissements non uniformes des 
différents convertisseurs. 
 
 Pour le véhicule électrique il serait plus intéressant de partir sur une topologie 
modulaire avec des modules et des tensions d’alimentatio  identiques. La structure qui 
semble la plus adaptée serait celle des convertisseurs en cascade avec une alimentation 
avec des sources isolées de même valeur. Cela conduit à avoir une structure de 
convertisseur uniforme dans laquelle l’aspect modulaire est élevé. L’entretien du pack de 
batteries du véhicule est simplifié en venant remplacer le ou les éléments défaillants du 
pack. 
4.4. Onduleur en cascade pour le véhicule électrique 
 Les convertisseurs en cascade semblent être la structure la plus intéressante pour 
optimiser l’interface entre les batteries et le moteur. Son aspect modulaire et ses 
possibilités de fonctionnement en marche dégradée peuvent augmenter la durée de vie du 
véhicule [KOU10] [LEZ09]. Ce type d’onduleur a déjà été proposé pour des applications 
de traction dans les véhicules électriques [TOL99] et il est encore étudié. La figure I-18 
présente la topologie des convertisseurs en cascade proposée. 
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Figure I-18 : Schéma proposé par [TOL99] 
 
 Par rapport à un pack de batteries traditionnel qui dispose d’une seule source de 
tension pour alimenter le convertisseur de traction, l’i troduction des convertisseurs en 
cascade nécessite de reprendre le câblage du pack de batteries. Le résultat est que la 
connexion série est faite par l’intermédiaire des onduleurs élémentaires de la structure 
convertisseur en cascade (voir figure I-19). 
 
 
Figure I-19 : Intégration des convertisseurs en cascade dans un pack de batteries 
 
 Le nombre de convertisseurs à mettre en série peut être discuté. Une étude plus 
poussée de ce convertisseur sera faite au chapitre III pour essayer de déterminer le nombre 
de convertisseurs en série qui serait le mieux adapté à notre application. 
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 Les onduleurs en cascade procurent un niveau de modularité élevée. Chaque 
convertisseur est similaire et peut être réalisé et testé indépendamment de la structure 
complète. D’autres avantages peuvent être vus au niveau du pack de batteries. Si un 
élément du pack est défaillant ou présente quelques faiblesses, le convertisseur peut 
continuer à fonctionner en marche dégradée en shuntant l’élément défaillant [LEZ09]. 
 
 D’autres avantages de cette structure peuvent être mis en avant. Un de ces 
avantages est la diminution de la puissance que doit fournir l’onduleur élémentaire. En 
effet la puissance totale est divisée par le nombre de convertisseurs de la structure. La 
puissance d’un onduleur élémentaire est la formule s ivante : 
 
eurconvertissdeNb
totalePuissance
eélémentaironduleurPuissance
__
_
__ =  I-Eq1 
 
 Ainsi, la réalisation des convertisseurs en cascade peut donc être vue comme la 
réalisation d’un convertisseur élémentaire à puissance et tenue en tension faible. Ceci 
permet de réaliser plus facilement les convertisseur  t de les assembler pour atteindre le 
niveau de la puissance désirée pour l’application. De plus, grâce à la modularité des 
onduleurs en cascade, les opérations de maintenances seraient plus simples à réaliser. 
 
 Un autre aspect intéressant est la répartition des pertes au sein de la structure de 
puissance. Grâce à l’utilisation des convertisseurs n cascade, on peut s’attendre à une 
meilleure répartition des pertes de la structure de puissance. De ce fait, le refroidissement 
du convertisseur peut être réduit. On pourra sans doute passer d’une convection forcée à 
une convection naturelle pour venir évacuer les pertes du convertisseur. 
5. Stratégie de commande des onduleurs multi niveaux 
5.1. Stratégie de commandes pour les onduleurs en cascade  
 La commande des onduleurs multi niveaux fait appel à des techniques de 
Modulation de Largeur d’Impulsions (MLI) pour commander les interrupteurs de 
puissance de la structure. Ces techniques sont basées sur une fréquence de commutation 
des interrupteurs de puissance suffisamment élevée par rapport à la fréquence maximale du 
signal de sortie souhaité. Dans la littérature, le rapport entre la fréquence de découpage et 
la fréquence de signal de sortie est appelé indice de modulation.  
 
 Dans [FRA08], toutes les techniques de modulation applicables pour les onduleurs 
multi niveaux sont présentées. Quelle que soit la stratégie de commande adoptée, l’objectif 
de ces commandes est d’agir sur la durée d’application des tensions positives et négatives 
appliquées aux bornes de la charge. Dans la suite de ce rapport, seule la MLI intersective 
que l’on peut appliquer pour les onduleurs multi niveaux en cascade sera présentée. Les 
méthodes de contrôle présentées sont habituellement une extension des techniques de 
modulation à deux niveaux utilisés dans les onduleurs de tension. 
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Figure I-20 : Schéma de l’onduleur cascadé sous le logiciel PSIM 
 
 Chaque bras d’onduleur doit recevoir une modulante e  chaque ligne de 
convertisseur reçoit sa porteuse pour la comparaison. Les modulantes à générer sont les 
mêmes que pour un onduleur classique, c'est-à-dire 3 modulantes sinusoïdales de même 
fréquence déphasées entre elles de 120°. Pour la génération des porteuses, il est possible de 
trouver plusieurs techniques décrites dans [MCG02]. Pour un onduleur élémentaire, la 
porteuse triangulaire doit être comparée avec deux modulantes sinusoïdales, une 
modulante pour un bras d’onduleur et une modulante inv rse pour l’autre bras. Chaque 
onduleur effectue de façon localisée une MLI unipolaire ce qui génère trois niveaux de 
tension à la sortie de l’onduleur. Concernant les techniques de modulation intersective, il 
est possible de retrouver dans [FRA08] la commande à écalage de niveaux (Level-Shift 
PWM (LS-PWM)) et à décalage de phases (Phase-Shift PWM (PS-PWM)). 
5.1.1. Loi de commande à décalage de niveaux (LS-PWM) 
 La loi de commande à décalage de niveaux utilise des porteuses de même 
amplitude et le plus généralement de même fréquence. Ces porteuses ont des offsets 
différents qui permettent d’occuper toute l’amplitude de la modulante. Plusieurs 
dispositions concernant le déphasage entre ces porteuses sont possibles. 
 
Modulante sinusoïdale 
déphasé de 120° pour 
chaque bras 
Porteuse pour 
chaque ligne de 
convertisseur 
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• Alternative Phase Opposition Disposition (APOD-PWM), ou chaque 
porteuse est déphasée de 180° par rapport aux porteuses qui sont adjacentes 
à elle. 
• Phase Opposition Disposition (POD-PWM), les porteuses aux extrémités 
sont déphasées de 180° par rapport aux porteuses à l’intérieur. 
• Phase Disposition (PD-PWM), ou toutes les porteuses sont en phase. 
 
 Il n’y a pas de grandes différences fondamentales sur ces 3 types de commandes. 
D’après [MCG00] la commande la plus performante est la ratégie PD-PWM car c’est elle 
qui produit les harmoniques les plus faibles sur la tension de sortie. 
 
 La représentation de la disposition des porteuses de la méthode PD-PWM pour 
l’onduleur en cascade avec cinq onduleurs en série est montrée figure I-21 (chaque 
porteuse est comparée à une petite partie de la sinusoïde). 
 
 
Figure I-21 : Méthode PD-PWM pour les onduleurs en cascade avec 5 onduleurs par phase 
5.1.2. Loi de commande décalage de phases (PS-PWM) 
 Pour la loi de commande à décalage de phases, les porteuses pour chaque ligne de 
convertisseurs sont déphasées entre elles. Le déphasage des porteuses doit suivre la 
formule suivante : 
 
PHASEPARONDULEUS
PORTEUSE Nb
Deph
__
180°=  I-Eq2 
 
 La représentation de la comparaison d’une modulante par rapport aux porteuses est 
présentée sur la figure I-22. De même que pour la méthode PD-PWM, un indice de 
modulation a été choisi faible pour la clarté des signaux. 
 
 
Figure I-22 : Méthode PS-PWM pour les onduleurs en cascade avec 5 onduleurs par phase 
 Pour les onduleurs en cascade, cette stratégie de commande est la plus répandue. 
Cette stratégie de commande augmente la fréquence de découpage apparente en sortie de la 
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structure de puissance. Cette fréquence de découpage en sortie du montage évolue avec la 
formule suivante : 
 
EURSCONVERTISSURINTERRUPTEDECOUPAGESORTIEDECOUPAGE NbFF ××= __ 2  I-Eq3 
 
 La fréquence de découpage en sortie de l’onduleur s ra fixée à 20kHz afin que les 
composantes du spectre du signal de sortie ne soient pas audibles par l’oreille humaine. Si 
l’on souhaite garder une fréquence de découpage apparente du signal de sortie fixe, il est 
possible de diminuer la fréquence de découpage de chaque convertisseur en fonction du 
nombre de convertisseurs mis en série. Ceci permet de diminuer la fréquence des porteuses 
et donc de diminuer la fréquence de découpage des interrupteurs. 
5.1.3. Contrainte en courant sur les sources d’alimentations 
 Afin de déduire la stratégie de commande qui serait la plus intéressante pour les 
onduleurs en cascade, il faut regarder les courants fournis par chaque source d’alimentation 
de chaque onduleur. La figure I-23 représente les courants fournis par les cinq sources 
d’alimentation des onduleurs présentés dans la partie 4.1 pour les méthodes PD-PWM et 
PS-PWM. 
 
(a)    (b)  
Figure I-23 : Courants fournis par les sources de l’onduleur en cascade en fonction de la 
stratégie de commande (a) PD-PWM (b) PS-PWM 
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 Dans un premier temps, il est possible de remarquer  les contraintes en courant 
sont totalement différentes entre les deux stratégies de commande. Dans [FRA08], la 
technique de modulation PD-PWM pour les convertisseurs en cascade peut être utilisée 
mais est déconseillée dans le cas où l’application demande d’avoir des décharges 
uniformes au niveau des sources d’alimentation du convertisseur. Cette technique n’est pas 
avantageuse pour notre application car chaque élément d  batterie subit un taux de 
décharge différent. Il serait donc nécessaire de permut r la position des porteuses à chaque 
période de la modulante afin que chaque élément de batt rie du convertisseur entier soit 
déchargé de façon uniforme. 
 
 Pour la méthode PS-PWM, les courants fournis par ch que source du convertisseur 
sont identiques, il n’est donc pas nécessaire d’effectuer des rotations de porteuses afin 
d’avoir une décharge uniforme des batteries. Cette stratégie de modulation est donc la plus 
adaptée pour notre application. 
5.2. Conclusion sur les stratégies de commande  
 Les générations des commandes pour les onduleurs en cascade ont été présentées. 
La stratégie de commande qui est la plus intéressante est la PS-PWM. Elle a pour avantage 
de diminuer la fréquence de découpage des interrupturs. Elle permet par ailleurs d’avoir 
une décharge uniforme des batteries sans nécessiter une permutation des commandes des 
convertisseurs en cascades. 
 
 De plus, ce fonctionnement uniforme de chaque onduleur facilite le calcul des 
pertes dans les onduleurs. Comme il sera vu dans le chapitre suivant, les pertes dans le 
semi-conducteur de puissance sont fonction des courants efficaces et moyens le traversant. 
Pour les stratégies LS-PWM, le fonctionnement de chaque onduleur est différent. De ce 
fait chaque interrupteur de la structure voit une commande et des courants distincts. 
L’estimation des pertes nécessite des calculs différents pour chaque interrupteur, ce qui 
augmente la difficulté de déduire le rendement de la structure de puissance. 
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6. Conclusion 
 Les aspects du projet VELECTA et le sujet de thèse ont été définis, les innovations 
conceptuelles et technologiques envisagées pour le véhicule électrique étudié ont été 
présentées. Ces innovations utilisent les dernières technologies de pointe tels que les 
batteries lithium et les moteurs synchrones à aimants permanents, le but essentiel du projet 
étant d’augmenter les performances de la chaîne de traction. 
 
 Les structures d’électronique de puissance que l’on peut retrouver et envisager pour 
les convertisseurs dans les véhicules électriques ont été décrites. Des convertisseurs de 
puissance comme l’onduleur de tension, le commutater d  courant, l’onduleur à réseau 
d’impédance et les onduleurs multi niveaux ont été présentés. 
 
 Une des difficultés principales dans les véhicules est le stockage de l’énergie. 
Celui-ci présente des phénomènes de disparité entreles différentes cellules élémentaires 
constituant un pack de batteries. Ces problèmes peuvent venir dégrader les performances et 
l’autonomie du véhicule. La plupart des convertisseur  d’électronique de puissance ne 
prennent pas en compte les problèmes de déséquilibre. L’ajout de convertisseurs auxiliaires 
tels que les BMS est devenu incontournable pour la gestion et la protection des batteries 
lithium. 
 
 La volonté d’innover sur la conception de la chaîne de traction en associant de 
façon plus intime le convertisseur et les batteries du véhicule nous a conduits aux 
topologies de conversion multi niveaux. Les convertisseurs en cascade ont été mis en avant 
en démontrant l’aspect modulaire et les avantages qu’ils peuvent apporter pour une 
application composée de batteries élémentaires. 
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1. Introduction 
 Dans ce chapitre, le but essentiel est de définir les composants de puissances 
utilisables pour l’onduleur classique et les convertisseurs en cascade. Deux niveaux de tension 
pour la chaîne de traction sont étudiés, la Très Basse Tension (TBT) et la Basse Tension (BT). 
Les tensions d’alimentations pour l’onduleur triphasé et les convertisseurs en cascade doivent 
être définies afin de garantir les tensions préconisées pour les différents moteurs électriques 
associés. 
 
 Les niveaux de tension ainsi choisis vont permettre de connaître les contraintes en 
tension subies par les semi-conducteurs de puissance et déterminer ainsi leur tenue en tension. 
Celle-ci sera différente en fonction des convertisseur  étudiés et du niveau de tension de la 
chaîne de traction (TBT ou BT). En effet, en raison de leur connexion en série, les 
convertisseurs en cascade permettent de diminuer les contraintes en tension sur les transistors. 
De ce fait, ceci implique l’utilisation de semi-conducteurs de puissance de technologies 
différentes en fonction de la structure de puissance choisie et le niveau de tension mis en jeu 
dans la chaîne de traction. Les technologies des semi-conducteurs utilisables pour notre étude 
seront passées en revue. 
 
 Rappelons que l’un des principaux objectifs de cette thèse est d’établir un bilan 
énergétique de la chaîne de traction pour les différentes configurations de convertisseur 
étudié. Dans cette optique les modèles de pertes dan les transistors de puissance seront 
établis en fonction des technologies employées. Ces modèles seront utilisés par la suite pour 
calculer le rendement des structures de puissance. Ensuite dans une approche plus globale de 
la chaîne de traction (onduleurs + moteur), les pertes dans les moteurs étudiés seront 
présentées. La finalité est d’obtenir une cartographie des pertes du moteur et de l’onduleur 
afin d’effectuer un bilan énergétique de la chaîne de traction du véhicule pour un cycle de 
conduit donné. 
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2. Calcul des pertes dans les onduleurs 
2.1. Pertes et rendement 
 Le but est d’établir les différentes pertes au sein d’un convertisseur de puissance, 
celles-ci sont générées à partir des éléments actifs et passifs du montage. Les éléments passifs 
sont les interrupteurs de puissance de la structure, les éléments passifs se composent 
généralement de composants de filtrage tels que les condensateurs et les inductances. Les 
onduleurs classiques sont réalisés généralement avec des interrupteurs de puissance et des 
condensateurs situés entre la source d’alimentation e  les interrupteurs de puissance. D’autres 
éléments telles que les interconnexions entre les différents éléments du montage peuvent 
représenter des résistances de contact et engendrer des pertes supplémentaires au sein de la 
structure de puissance. Dans notre étude les pertes des condensateurs seront négligées en 
raison de leur faible influence par rapport aux interrupteurs de puissance. De même, les 
interconnexions seront supposées idéales et donc elles ne présentent aucune perte. 
 
 Afin de connaître l’efficacité d’une structure de conversion, on calcule le plus souvent 
son rendement. Celui-ci est défini par le rapport de la puissance utile fournie à la charge et la 
puissance absorbée sur la source d’alimentation. La différence entre ces deux puissances 
correspond aux pertes générées par le convertisseur de puissance. 
 
 Les pertes sont la conséquence de la non idéalité des semi-conducteurs de puissance 
(résistance à l’état passant, dynamique de commutation, fuites à l’état bloqué, …) et des 
composants passifs (magnétiques, capacitifs, interconnexions). Les pertes instantanées sont 
données par le produit de la chute de tension v(t) aux bornes du semi-conducteur et le courant 
i(t) qui le traverse sur une période de découpage de l’int rrupteur. Ces pertes se déterminent 
par l’équation II-Eq1 qui est l’intégrale du produit v(t) et i(t) sur une période de découpage. 
 
∫ ×=
decT
dec
dttitv
T
P
0
)()(
1
 II-Eq1 
 
 Ces pertes peuvent être distinguées en deux types de pertes pour leur modélisation au 
sein des semi-conducteurs de la structure d’électronique de puissance : 
 
• Les pertes par conduction 
• Les pertes par commutation 
 
 Le calcul des pertes est détaillé dans les parties suivantes de ce chapitre. L’amplitude 
de ces pertes est liée au semi-conducteur choisi et aux contraintes en courant et tension qui lui 
sont appliquées, ainsi que de l’environnement de commutation (commande – interconnexion). 
Plusieurs technologies de transistors existent dans le commerce. Le choix des technologies 
des semi-conducteurs de puissance est défini dans la partie suivante. 
 
 A l’échelle du fonctionnement d’un onduleur, on distingue pour l’évolution du 
courant, la Basse Fréquence (BF) et la Haute Fréquence (HF). Pour la BF, l’évolution du 
courant est sinusoïdale tandis que pour une période HF, on suppose que l’évolution de ce 
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courant est constant. Les pertes seront calculées sur une période HF, puis intégrées sur 
l’évolution du courant sur une BF fréquence pour connaître les pertes totales du montage. 
2.2. Choix des semi-conducteurs de puissance 
 Les convertisseurs de puissance sont composés de semi-conducteurs qui en fonction 
de l’application (puissance apparente, tension commutée et fréquence de découpage) peuvent 
être de technologies différentes. La figure II-1 perm t de positionner les technologies de semi-
conducteur de puissance en fonction des caractéristique  d’une application. 
 
 
 
Figure II-1 : Application des semi-conducteurs de puissance [NAK08] 
 
 La chaîne de traction du véhicule sera étudiée pour de x niveaux de tension sur le 
moteur (46Veff et 184Veff) pour la même puissance ative (environ 10kW). Selon la 
structure d’électronique de puissance choisie et leniv au de tension de la chaîne de traction, 
le choix technologique des interrupteurs sera différent, afin de garantir le plus possible un 
rendement optimal du convertisseur de puissance associé au moteur électrique ad hoc. 
 
 Les technologies des semi-conducteurs de puissance sont vastes, les plus courantes et 
les plus commercialisées pour les applications allant de la très basse tension à la moyenne 
tension sont les technologies IGBT et MOSFET. Les IGBT couvrent des gammes de tensions 
élevées (à partir de 600V), tandis que les technologies MOSFET couvrent des gammes de 
tensions plus faibles. De nombreux calibres en tension peuvent être retrouvés pour cette 
technologie. 
 
 Ces dernières années, de nouvelles technologies tell que la technologie CoolMOS 
sont apparues et ont été commercialisées. La tendance est d’utiliser de nouveaux matériaux 
pour remplacer le silicium utilisé dans les composant  de puissance. Ceux-ci sont à large 
bande interdite (grand gap) tel le nitrure de gallium (GaN) [AL11] ou le carbure de Silicium 
(SiC). Ces dernières technologies offrent de meilleures performances et visent à remplacer les 
technologies des semi-conducteurs utilisées dans les applications actuelles. 
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 Afin de connaître un peu plus les technologies employables pour notre application, il 
est nécessaire de connaître les caractéristiques de fonctionnement de la structure étudiée. 
Ainsi la partie suivante présentera les contraintes sur notre application et les technologies 
employables pour les convertisseurs en cascade seront présentées. 
3. Tension d’alimentation des convertisseurs de puissance 
3.1. Avant propos 
 Afin de connaître les contraintes que doivent supporter les interrupteurs de puissance, 
les tensions d’alimentation de l’onduleur de tensio et les convertisseurs en cascade doivent 
être calculées. La chaîne de traction étudiée comportera deux niveaux de tension, la TBT et la 
BT. Comme expliqué dans la partie 2.3.3 du chapitre I, l  projet VELECTA dispose de deux 
moteurs MSAP de 46Veff et 184Veff entre phases. 
 
 D’un point de vue de principe, l’onduleur de tensio  triphasé peut être considéré 
comme générateur de tension entre phases selon la figure II-2. 
 
 
Figure II-2 : Onduleur de tension assimilé à un générateur de tension monté en triangle 
 
 Concernant les convertisseurs en cascade, la structure de ce type de convertisseur est 
le plus souvent présentée en étant connectée avec un point neutre artificiel pour réaliser un 
réseau triphasé. De part cette configuration, l’onduleur en cascade peut être assimilé comme 
un générateur de tension étoile comme montré sur la figure II-3. 
 
 
Figure II-3 : Convertisseurs en cascade assimilés à un générateur de tension monté en étoile 
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 La connexion pour les convertisseurs en cascade peut être aussi réalisée en triangle 
[PEN95]. La connexion en triangle revient à considérer les convertisseurs en cascade comme 
un générateur de tension sinusoïdale similaire à l’onduleur de tension triphasé. Selon la 
configuration choisie (onduleur triphasé, convertisseurs en cascade étoile ou triangle), la 
tension d’alimentation des convertisseurs sera différente pour produire les mêmes valeurs de 
tension aux bornes du moteur. La valeur de cette tension d’alimentation est dépendante de la 
stratégie de commande adoptée pour le contrôle des convertisseurs. Dans notre étude, la 
commande choisie est celle de la commande MLI intersective (PS-PWM pour les 
convertisseurs en cascade). Le principe étant de comparer le signal que l’on veut synthétiser 
appelé modulante, avec une porteuse dont la fréquence représente la fréquence de découpage 
des convertisseurs. Les signaux de commande issus de cette comparaison sont dédiés pour 
commander de façon complémentaire, les interrupteurs de puissance d’un bras de l’onduleur. 
 
 L’onduleur de tension et les convertisseurs en cascade sont des structures qui sont 
formées de bras d’onduleurs. Afin de généraliser le fonctionnement des structures, nous allons 
expliquer les signaux de base sur un onduleur à demi pont. La relation entre la tension 
efficace à la sortie et la tension d’alimentation sera expliquée pour ce type structure. Ensuite, 
la relation sera étendue pour les convertisseurs étudiés afin de connaître les tensions 
d’alimentation minimales à adopter pour garantir les tensions nécessaires pour les moteurs. 
3.2. Relation entrée/sortie d’un onduleur à demi pont 
 La figure II-4 rappelle le schéma de l’onduleur monophasé à demi pont et les notations 
qui sont utilisées pour illustrer notre étude. 
 
 
Figure II-4 : Onduleur à demi pont 
 
 En commandant l’interrupteur S1 ou l’interrupteur S2, la sortie de l’onduleur peut 
prendre pour valeur continue E/2 et –E/2. Les deux interrupteurs du bras sont pilotés de façon 
complémentaire afin de ne pas court-circuiter la source d’alimentation de l’onduleur. Afin 
d’obtenir une tension alternative, le principe de commande de la MLI intersective cherche à 
approximer une tension sinusoïdale en faisant varier la valeur moyenne de la tension de sortie 
sinusoïdalement. Les instants de commutation de l’interrupteur S1 et de son compléments S2
sont déterminés par les intersections de l’onde que l’on cherche à synthétiser (sinusoïdale) 
avec la porteuse. On notera α la valeur du rapport cyclique pour une période haute fréquence 
du signal de sortie Vs(t). De même, on désignera r la profondeur de modulation qui représente 
le rapport entre l’amplitude maximale du signal modulant sur l’amplitude maximale de la 
porteuse. Cet indice de modulation représente aussi le rapport d’amplitude entre la tension 
maximale que peut atteindre la tension de sortie de l’onduleur sur la tension d’alimentation de 
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l’onduleur (divisée par 2 pour l’onduleur demi-pont). Son expression est donnée à la relation 
suivante : 
 
2
E
V
r M=  II-Eq2 
 
 La figure II-5 représente le principe de commande et le signal obtenu à la sortie de 
l’onduleur monophasé. 
 
Figure II-5 : Signaux caractéristiques de commande t de sortie d’un onduleur demi pont 
 
 La tension de sortie prend deux niveaux de tension +E/2 et –E/2. Si on considère une 
période de découpage, soit une période haute fréquence, la valeur moyenne de la tension pour 
cette période correspond à la relation suivante : 
 
2
)12(
E
Vs HF ⋅−⋅=>< α  II-Eq3 
 
 On notera que le signal de sortie ne peut prendre que pour valeur maximale VM = E/2. 
La composante fondamentale basse fréquence de ce signal que l’on cherche à obtenir à la 
sortie de l’onduleur sera de la forme : 
 
)sin(
2
)sin()( t
E
rtVVs M ωωθ ⋅⋅=⋅=  II-Eq4 
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 La tension efficace en fonction de la tension d’alimentation E et l’indice de 
modulation r est présentée par la formule suivante : 
 
22 ⋅
⋅= ErVseff  II-Eq5 
 
 A partir de l’équation II-Eq5 il est donc possible d  déduire facilement la tension 
d’alimentation E pour obtenir la valeur efficace voulue à la sortie de l’onduleur. 
3.3. Relation entrée/sortie d’un onduleur monophasé 
 Les convertisseurs en cascade sont composés d’onduleurs monophasés. Cette partie 
établit la relation entre la tension efficace de l’onduleur par rapport à sa tension 
d’alimentation. Un onduleur monophasé est composé de deux bras d’onduleur. Dans la 
littérature il est possible de retrouver deux types d  commande MLI, la commande MLI 
bipolaire (deux niveaux +E et –E) et la commande MLI unipolaire (trois niveaux +E, 0 et –
E). La commande bipolaire reste sur le principe de la comparaison d’un signal modulant avec 
une porteuse. Les interrupteurs de la structure sont diagonalement commandés afin de 
produire au niveau de la sortie soit la tension +E ou –E. Pour la commande unipolaire, les 
interrupteurs d’une même diagonale ne commutent plus simultanément. L’un des bras utilise 
un signal de modulation tandis que l’autre utilise un signal de modulation opposé. Par 
comparaison on se retrouve donc avec une tension de sorti  avec 3 niveaux de tension +E, 0 
et -E. En termes de qualité d’onde générée par l’onduleur, la MLI unipolaire est plus 
intéressante à utiliser [FOR98]. 
 
 Par rapport à un onduleur demi-pont, la tension de sortie pour un onduleur à pont 
complet pour une commande de type MLI bipolaire peut rendre pour valeur +E et –E. Ainsi 
la composante basse fréquence que l’on obtient à la sortie de l’onduleur est la suivante : 
 
)sin()sin()( tErtVVs M ωωθ ⋅⋅=⋅=  II-Eq6 
 
 La tension efficace en fonction de la tension d’alimentation E et l’indice de 
modulation r est donc établie par la formule suivante. 
 
2
E
rVseff ⋅=  II-Eq7 
3.4. Relation entrée/sortie d’un onduleur triphasé 
 Dans le cas de l’onduleur triphasé, on dispose de 3 bras d’onduleur. De par le principe 
de la MLI, la commande des 3 bras est réalisée par la comparaison de 3 modulantes par 
rapport à la porteuse. Ces 3 modulantes sont déphases les unes par rapport aux autres de 
120°. La tension simple pour un bras d’onduleur correspond à la tension produite par un 
onduleur demi pont. Afin d’obtenir la tension composée entre deux bras de l’onduleur on 
multiplie l’équation II-Eq5 par un facteur 3 . 
 
 Donc la relation entre la tension efficace entre deux bras d’onduleur en fonction de la 
tension d’alimentation E et l’indice de modulation r est la suivante : 
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3
22
⋅
⋅
⋅= ErUseff  II-Eq8 
 
 A partir de l’équation II-Eq8 il est donc possible d  déduire facilement la tension 
d’alimentation E pour garantir les valeurs des tensions efficaces pour alimenter les moteurs. 
Ainsi on pourra connaître la tension minimale à adopter pour alimenter l’onduleur de tension. 
3.5. Relation entrée/sortie des convertisseurs en cascade 
 Les convertisseurs en cascade se composent de convrtisseurs élémentaires mis en 
série pour réaliser une onde alternative. La technique de commande PS-PWM agit seulement 
sur le déphasage des porteuses. Le signal sinusoïdal que l’on cherche à synthétiser en sortie de 
l’onduleur reste le même quel que soit le nombre de convertisseurs mis en série. D’un point 
de vue de principe, un bras des convertisseurs en cascade peut être assimilé à une seule source 
de tension. On notera E la tension d’alimentation totale pour un bras de l’onduleur. Celle-ci 
sera répartie sur les onduleurs élémentaires d’un bras d’onduleurs. De par leur structure, les 
convertisseurs en cascade utilisent l’onduleur monophasé comme convertisseur élémentaire. 
Le choix de la connexion, que l’on peut aussi appeler couplage de ces onduleurs élémentaires, 
peut se faire en étoile ou en triangle. Ce choix va ch nger la manière de produire la tension 
efficace entre phases pour le moteur. Cependant quel que soit le choix du couplage, il est 
possible de connaître aisément la relation entre la tension de sortie pour un onduleur 
élémentaire et de sa tension d’alimentation. La reltion qui a été établie à l’équation II-Eq7 va 
permettre de déterminer la tension d’alimentation à appliquer pour chacun des convertisseurs 
en cascade quel que soit le couplage choisi. 
3.5.1. Tension d’alimentation pour les convertisseurs en 
cascade en étoile 
 Les convertisseurs en cascade montés en étoile sont représentés sur la figure II-6. 
 
 
Figure II-6 : Convertisseurs en cascade montés en étoile 
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 La tension produite par une branche de l’onduleur st une tension simple ; pour 
retrouver la tension de sortie de l’onduleur, c'est-à-dire entre deux phases du convertisseur on 
multipliera la tension simple par un facteur 3 . En utilisant une commande de type MLI 
intersective, on peut retrouver la relation entre la tension efficace de l’onduleur et la tension 
d’alimentation à partir de la relation suivante : 
 
3
2
⋅⋅= ErUseff  II-Eq9 
3.5.2. Tension d’alimentation pour les convertisseurs en 
cascade en triangle 
 Les convertisseurs en cascade montés en triangle sont représentés sur la figure II-7. 
 
Figure II-7 : Convertisseurs en cascade montés en triangle 
 
 Pour les convertisseurs en cascade câblés en triangle, la génération des tensions 
composées se fait directement par les onduleurs d’une branche. De ce fait la tension efficace 
entre phases sera égale à la tension simple d’une branche du convertisseur. Donc l’équation 
II-Eq7 représente la relation entre la tension de sortie du convertisseur et de sa tension 
d’alimentation. 
3.5.3. Choix des tensions d’alimentation et tenue en tension des 
semi-conducteurs 
 Les équations II-Eq7, II-Eq8 et II-Eq9 permettent de connaître la tension minimale à 
adopter pour la source de tension continue pour obtenir 46Veff et 184Veff entre phases pour 
les moteurs étudiés. L’évolution de la tension d’alimentation E en fonction de la tension 
efficace du moteur pour les onduleurs étudiés est présentée sur la figure II-8. 
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Figure II-8 : Tension d’alimentation des onduleurs étudiés pour différents niveaux de tension 
entre phases pour les moteurs TBT et BT (r = 1) 
 
 Pour produire une même valeur de la tension efficace, il est possible de remarquer que 
les convertisseurs en cascade nécessitent d’avoir une tension d’alimentation plus faible par 
rapport à l’onduleur de tension triphasé. On peut même noter une diminution d’un facteur 
deux sur cette tension d’alimentation entre les convertisseurs en cascade couplés en étoile et 
l’onduleur de tension triphasé. Comme cela va être étudié dans le paragraphe la partie 4 de ce 
chapitre, les pertes par commutation dans les interrupteurs de puissance sont directement 
proportionnelles à la tension qu’ils supportent. La configuration retenue pour l’étude des 
convertisseurs en cascade sera le couplage étoile car elle nécessite une tension d’alimentation 
faible ce qui revient a diminuer les contraintes en tension sur les interrupteurs de puissance. 
Le tableau suivant présente les tensions d’alimentatio  requises pour le moteur TBT et BT 
pour une profondeur de modulation r égal à 1. 
 
 TBT (Ueff = 46Veff) BT (Ueff = 184Veff) 
Onduleur 
triphasé 
V
r
UE eff 75
1
3
22 =⋅⋅⋅=  V
r
UE eff 300
1
3
22 =⋅⋅⋅=  
Convertisseur en 
cascade (étoile) Vr
UE eff 37
1
3
2 =⋅⋅=  V
r
UE eff 150
1
3
2 =⋅⋅=  
Convertisseur en 
cascade 
(triangle) 
V
r
UE eff 65
2 =⋅=  V
r
UE eff 260
2 =⋅=  
 
 Dans la pratique il sera sans doute indispensable de prendre une marge de sécurité sur 
les tensions d’alimentations des convertisseurs. On pourra calculer à nouveau ces tensions en 
fixant par exemple une profondeur de modulation r égale à 0,8. Ainsi il sera toujours possible 
d’assurer les valeurs efficaces des moteurs TBT et BT en cas de fluctuation des paramètres. 
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 La tenue en tension maximale que devra supporter les composants de puissance sera 
au maximum de 300V pour l’onduleur triphasé en TBT (avec une profondeur de modulation r 
égal à 1). Pour les convertisseurs en cascade, la tnsion continue est repartie uniformément 
sur chaque onduleur d’une branche du convertisseur. Ainsi la valeur de la tension à l’entrée de 
chaque onduleur suivra la relation suivante : 
 
sérieenOnduleurs
Onduleur Nb
E
U
__
=  II-Eq10 
 
 Les tenues en tension que doivent supporter les int rrupteurs de puissance sont donc 
variables. Un coefficient de sécurité sera pris entre la tension que supporte réellement le 
composant et la tension maximale admissible par le composant. Pour notre étude le 
coefficient de sécurité sera fixé à 2. Une étude plus détaillée reste nécessaire pour confirmer 
et moduler ce coefficient de sécurité, selon les dynamiques de commutations souhaitées, les 
circuits de commande, les modes d’assemblage de chaque cellule de commutation.  
 
 Afin de garantir la tenue en tension des semi-conducteurs de la structure, la gamme 
des composants étudiés couvrira la plage de tension de 600V jusqu’à des tensions très faibles. 
Surtout si le nombre d’onduleurs en cascade par phase est très important, il pourra y avoir un 
saut technologique entre les structures, en autorisant des calibres en tension faibles pour les 
composants de puissance. On retrouve de nombreuses technologies d’interrupteurs utilisables 
pour notre application telles que les technologies IGBT, MOSFET, CoolMOS et eFet GaN. 
Ce type de semi-conducteur correspond au domaine de t nsion qui sera nécessaire pour les 
convertisseurs, ces technologies seront donc étudiées. Afin d’estimer les rendements des 
structures de puissance, donc de connaître les pertes dans les composants de puissance, il est 
indispensable de décrire les modèles de pertes qui eront employés pour notre étude. La suite 
de ce chapitre déterminera les modèles utilisés pour les différentes technologies qui seront 
employées pour notre étude. 
4. Modèle des pertes 
 Dans les convertisseurs de puissance, les semi-condu teurs fonctionnent comme des 
interrupteurs. On peut distinguer l’état conducteur, l’état bloqué et les commutations entre ces 
deux états. A chaque état, des pertes dans le composant sont générées. Les pertes totales ainsi 
générées au sein du composant se composent de pertes a  conduction et par commutation et 
de pertes dans l’électronique de commande. La figure II-9 présente les catégories de pertes 
dans un interrupteur de puissance utilisé comme interrupteur. 
 
 
Figure II-9 : Catégorie de pertes dans les interrupteurs de puissance 
Pertes à l’état 
passant 
Pertes à l’état 
bloqué 
Pertes à la 
fermeture 
Pertes à 
l’ouverture 
Pertes par 
conduction 
Pertes par 
commutation 
Pertes totales 
Pertes de la 
commande 
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 Les pertes à l’état bloqué sont faibles devant les autres pertes dans les interrupteurs de 
puissance et seront négligées dans le calcul des pertes totales. Le modèle des pertes pour les 
technologies IGBT, MOSFET, CoolMOS et GaN va être présenté en distinguant les pertes par 
conduction et par commutation. 
 
 Le nombre de composants commercialisés est important e  ceux-ci présentent tous des 
caractéristiques statiques et dynamiques différentes. La plupart de ces informations peuvent 
être retrouvées dans les données constructeurs. Cependant ces informations ne sont pas 
complètes et le plus souvent mal adaptées à l’application dans laquelle les composants sont 
utilisés. Il est donc nécessaire de connaître les modèles de pertes dans les composants avec 
leurs caractéristiques disponibles dans les données constructeurs. La température de 
fonctionnement des convertisseurs est un élément à prendre en compte. La plupart des 
constructeurs fournissent les caractéristiques de leurs composants pour une température de 
jonction du silicium à 25°C, 125°C, voire même à 150°C. Dans notre étude on choisira de se 
mettre dans le pire des cas. C'est-à-dire que l’on fixera une température de jonction du 
silicium/GaN constante de 125°C pour estimer les pertes dans les semi conducteurs. 
 
 Les interrupteurs de puissance sont rarement utilisés seuls, ils sont souvent associés 
avec d’autres interrupteurs au sein d’une cellule qi constitue une brique élémentaire au sein 
des convertisseurs d’électronique de puissance. Cette association s’appelle la cellule de 
commutation qui réalise une interconnexion entre unsource de tension et une source de 
courant. Les caractéristiques dynamiques et statiques des composants de puissances suivent 
les règles de cette cellule de commutation. Les modèles de pertes ainsi étudiés seront ceux 
d’une cellule de commutation classique [DAN06] [LEF04]. De nombreux paramètres doivent 
être pris en compte dans le calcul des pertes des int rrupteurs dans la cellule de commutation, 
en fonction du mode de refroidissement, des inductances parasites et internes au packaging, 
des capacités du driver, des surtensions et surintensités tolérées, des caractéristiques des semi-
conducteurs ainsi que la gestion des phases de temps mort [NGU11] [BAL08] [BOG03]. Ce 
travail nécessite un effort conséquent de modélisation, et peut être conduit par la simulation 
Spice ou élément finis, à l’image des travaux effectués dans le laboratoire G2Elab [AUB99]. 
Néanmoins, cette approche reste lourde et très difficile à mettre en œuvre dans une démarche 
d’optimisation multi objectifs, d’un système fortemnt contraint et implicite [NGU11]. Dans 
notre approche, nous proposons des modèles simplifiés classiques, permettant de faciliter le 
pré dimensionnement, tout en considérant les phénomè es clés. De nombreuses 
documentations pour les technologies étudiées ont été collectées afin d’obtenir une base de 
données importante. Celle-ci rassemble toutes les données nécessaires pour le calcul des 
pertes au sein des semi-conducteurs. Les pertes de chaque interrupteur référencé sont 
calculées et comparées afin de trouver le meilleur composant. 
4.1. Modèle de pertes dans les IGBT 
 L’IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) vient de l’association MOSFET et d’un 
transistor bipolaire pour cumuler la simplicité de commande (charge de grille isolée) du 
premier avec les performances en puissance commutable du second (modulation de résistivité 
à l’état passant par effet bipolaire). Il est sans doute l’interrupteur de puissance le plus utilisé 
lorsque les applications fonctionnent en moyenne tesion (>600V). 
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 Les pertes dans les composants de puissance sont le plus souvent liées aux 
caractéristiques des composants et à la température de jonction. Des modèles de pertes pour 
les composants de puissance sont disponibles dans [FEI09]. 
4.1.1. Pertes par conduction 
 Pour calculer les pertes par conduction, on utilise directement les données des 
fabricants en prenant les caractéristiques statiques d  composant. Les pertes par conduction 
dans l’IGBT s’expriment avec la formule II-Eq11 en prenant les courants moyens et efficaces 
traversant le composant : 
 
2
0_ EFFdIGBTMOYENCECONDIGBT IRIVP ⋅+⋅=  II-Eq11 
 
Avec :  VCE0 la tension de saturation de l’IGBT [V]. 
 RdIGBT la résistance dynamique de l’IGBT [Ω]. 
 
 Les valeurs de ces paramètres peuvent être récupérées à partir des courbes de 
l’évolution de la tension de saturation en fonction du courant traversant l’interrupteur. On 
peut donc extrapoler directement de ces courbes les va urs de ces paramètres. Dans ce cas il 
faut choisir les courbes obtenues avec une température de jonction du silicium de 125°C.  
4.1.2. Pertes par commutation 
 Pour les pertes par commutation, il faut connaître EON et EOFF qui sont respectivement 
les énergies dissipées à la fermeture et à l’ouvertre de l’IGBT. Ces énergies sont interpolées 
par des équations du second degré à partir des courbes constructeurs. Ces dernières tiennent 
compte de l’évolution des énergies de commutations en fonction du courant commuté. On 
peut exprimer une énergie totale ET qui est la somme des énergies dissipées EON et EOFF : 
 
( ) ( )( )
REF
DC
OFFONOFFONOFFONOFFONT V
V
ccIbbIaaEEE ×++⋅++⋅+=+= ²  II-Eq12 
 
Avec :  EON et EOFF les énergies dissipées à l’ouverture et à la fermeture du composant [J] 
 VDC tension appliquée aux bornes de la cellule de commutation [V]. 
 VREF tension de test précisée dans la documentation constructeur [V]. 
 
 Les pertes par commutation dans les IGBT en foncti du courant maximal commuté 
sont exprimées par la relation suivante : 
 
DECTCOMIGBT fEP ⋅=_  II-Eq13 
 
Avec : fDEC la fréquence de découpage des interrupteurs [Hz]. 
4.2. Modèle de pertes dans les MOSFET 
 Le transistor à effet de champ à grille isolée nommé le plus souvent MOSFET, tire son 
acronyme de l’anglais ; Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor. Il est souvent 
destiné à un fonctionnement en basse tension inférieure ou égale à 500V [MUL02], et dans les 
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applications à haute fréquence de commutation. Les formules concernant les pertes pour cette 
technologie peuvent être retrouvées directement dans les données constructeurs [MEL03]. Les 
pertes dans cette technologie se composent toujours de pertes en conduction et de pertes en 
commutation. 
4.2.1. Pertes par conduction 
 Le calcul des pertes par conduction pour les MOSFET utilise la résistance série du 
composant. La résistance totale entre Drain et Source est un paramètre important pour définir 
les pertes par conduction et par conséquent le courant maximum admissible pour éviter une 
température de jonction du composant trop élevée. Les pertes par conduction dans le 
transistor MOSFET suivent la formule suivante : 
 
2
_ EFFDSonCONDMOSFET IRP ⋅=  II-Eq14 
 
Avec : RDSon la résistance entre le drain et la source du composant [Ω]. 
 
 Le MOSFET possède une résistance RDSon qui présente un coefficient thermique 
positif. Les constructeurs fournissent généralement des courbes de l’évolution de cette 
résistance en fonction de la température de jonctio du composant. Ceci permet d’obtenir une 
équation à partir de cette courbe pour obtenir l’expr ssion de RDSon en fonction de la 
température. Cette équation est de la forme suivante : 
 
β





⋅= ° 300
)( )300(
J
KDSonJDSon
T
RTR  II-Eq15 
 
Avec :  TJ la température de jonction du silicium [°K]. 
 β Cœfficient fixé à 1,5 dans le cas du MOSFET [Sans unité]. 
 
 A partir de cette équation on peut connaître le cofficient multiplicateur à appliquer à 
la valeur de la résistance RDSon donnée le plus souvent pour une température de 25°C dans les 
documents constructeur. Pour une température de jonction de 125°C, le coefficient 
multiplicateur est approximativement de 1,7. 
 
 Il est à noter que la résistance à l’état passant dépend d’une part de la surface de 
Silicium à technologie donnée. D’autre part le calibre en tension fixe un niveau de résistivité 
et l’épaisseur de la zone de tenue en tension, source principale de pertes pour les tensions 
supérieures à 100V [NGU11] [ARN97] [PER09]. 
4.2.2. Pertes par commutation 
 Dans les pertes par commutation dans les transistors MOSFET, on calcule les énergies 
de commutation à la mise en conduction EMOSFET_COM_ON et à l’ouverture EMOSFET_COM_OFF du 
composant. Ces énergies sont exprimées par les relations suivantes : 
 
( ) ONRMDCONCOMMOSFET tIIVE ⋅+⋅⋅= 2
1
__  II-Eq16 
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OFFDCOFFCOMMOSFET tIVE ⋅⋅⋅= 2
1
__  II-Eq17 
 
Avec :  VDC la tension que supporte le MOSFET [V]. 
 tON et tOFF qui sont respectivement les temps de fermeture et d’ouverture du composant 
[s]. 
 IRM le courant de recouvrement inverse de la diode [A]. 
 
 Les temps de commutation tON et tOFF donnés par les constructeurs ne peuvent pas être 
utilisés directement. Les données fournies sont généralement données pour des tests bien 
spécifiques qui correspondent le plus souvent à un cas particulier. Dans [JOH06], les temps de 
commutation tON et tOFF sont calculés à partir des énergies qui doivent être fournies à la grille 
du composant lors de sa commutation. Il sera donc nécessaire de recalculer ces temps de mise 
à l’état on et off du composant. Pour le temps de fermeture, c'est-à-dire le temps de mise en 
conduction du composant, l’intervalle de temps tON peut être défini par l’expression suivant : 
 
G
SW
ON I
Q
t =  II-Eq18 
 
Avec : QSW la quantité de charge à fournir à la grille pendant l  phase de commutation [C] 
(plateau Miller). Dans les documentations constructe r, la valeur de ce paramètre n’est pas 
toujours donnée. Dans ce cas on choisit de prendre la valeur QGD. 
 IG le courant que peut fournir le driver du composant lors de cette phase de 
commutation [A]. 
 
 Généralement on limite le courant IG dans la grille du composant en plaçant une 
résistance entre le driver et le composant. Cette résistance permet de jouer sur les temps de 
commutation du composant pour limiter les perturbations par mode commun et mode 
différentiel dans le montage [MUL02], ainsi que limiter la surtension à l’ouverture du 
MOSFET. Le courant maximal dans la grille du composant peut suivre la relation II-Eq25. 
 
G
GSthCDE
G R
VV
I
−
=  II-Eq19 
 
Avec : VCDE la tension d’alimentation du driver [V] généralement fixée à 15V. 
 VGSth la tension de plateau du composant[V] 
 RG la résistance entre le driver et la grille du compsant [Ω]. 
 
 L’idéal serait d’avoir une résistance de grille la p us faible possible afin de posséder un 
courant IG le plus grand possible pour obtenir un temps de commutation tON qui tend vers 0. 
Cependant, le courant IGMax n’est pas sans limite, il est souvent fixé par le circuit de 
commande lui-même. Dans [MUL03], les auteurs présentent plusieurs types de drivers pour 
lesquels le courant maximal de sortie de ceux-ci varie de 1A à 12A.  
 
 Contrairement à [JOH06], le temps d’ouverture tOFF du composant ne sera pas calculé 
à partir de la quantité de charge QSW ou QGD à fournir à la grille pendant la phase de 
commutation. Ce temps sera fixé directement à partir de la pente du courant, celle-ci sera 
choisie à 200A/µs. l’intervalle de temps tOFF sera donc défini par l’expression suivante : 
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dt
di
I
tOFF =  II-Eq20 
 
 Le courant de recouvrement IRM dépend fortement de la pente du courant que voit la 
diode lors de son ouverture. Dans [WIN10], le courant de recouvrement inverse IRM est 
calculé à partir de l’énergie de recouvrement de la diode Qrr et de la pente du courant di/dt. La 
valeur du courant de recouvrement suit la relation suivante : 
 
dt
di
QI rrRM ⋅⋅= 2  II-Eq21 
 
4.3. Modèle de pertes dans les CoolMOS 
 Les transistors CoolMOS sont la technologie combinant virtuellement les faibles 
pertes en commutation d’un composant MOSFET avec les faibles pertes à l’état passant d’un 
IGBT [LOR99]. Ces composants peuvent augmenter les p rformances énergétiques des 
structures d’électronique de puissance. Pour une teue n tension donnée cette technologie 
peut diminuer la résistance à l’état passant d’un facteur de 5 par rapport aux technologies 
habituellement utilisées [CHE82]. 
4.3.1. Pertes par conduction 
 Les pertes par conduction dans les CoolMOS sont assimilables à celles des MOSFET. 
L’expression sera donc analogue à l’équation II-Eq20. Cependant il faut noter une différence 
de l’évolution de la résistance RDSon en fonction de la température. L’expression de cette 
valeur pour la technologie CoolMOS en fonction de la température suit la relation suivante : 
 
)300(
)300( 100
1)(
−
° 




 +×=
JT
KDSonJDSon RTR
λ
 II-Eq22 
 
Avec : λ coefficient fixé à 0.8 [Sans unité] [LOR99].  
 
 De même que pour les MOSFET, la température de jonction des CoolMOS sera fixée 
à 125°C. Le coefficient multiplicateur à la résistance RDSon sera donc 2,7 pour une température 
de jonction de 125°C. 
4.3.2. Pertes par commutation 
 De même que pour les pertes par conduction, les pertes par commutation dans les 
CoolMOS peuvent être identifiées par les mêmes formules que pour les MOSFET. Les 
formules II-Eq16 à II-Eq22 seront utilisées pour déterminer les pertes et les temps de 
commutation du composant. 
4.4. Modèle de pertes dans les transistors GaN 
 De nouvelles technologies dites grand gap tels que le Carbure de Silicium (SiC) et le 
Nitrure de Gallium (GaN) ont été introduites depuis le  années 90. Les semi-conducteurs dit 
grands gap possèdent un champ de claquage qui peut êtr  jusqu’a 10 fois plus grand que celui 
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du silicium [AL11]. Les transistors GaN présentent de nouvelles possibilités intéressantes 
pour les structures d’électronique de puissance car ils permettent d’accroître les densités de 
puissance, la fréquence et la température de fonctionnement des convertisseurs. Ils présentent 
la particularité d’être un matériau piézoélectrique qui a permis de réaliser des transistors de 
type HEMT (High Electron Mobility Transistor). La commercialisation de ces produits a 
commencé via l’entreprise EPC (Efficient Power Conversion) au cours de l’année 2010. Les 
composants commercialisés sont des HFET-normally OFF GaN (Heterostructure Field Effect 
Transistors) [EPC]. L’entreprise EPC propose des transistors à tenue en tension faible (< à 
200V) visant à remplacer les MOSFET dans les applications existantes, tout en restant limité 
en température de fonctionnement (150°C max). Les transistors GaN semblent être la 
technologie à prendre en considération dans les années à venir [ELE11]. 
 
 Comme c’est une technologie nouvelle, de nombreux travaux restent à réaliser sur ce 
type de composants comme la compréhension du fonction ement du composant et 
l’amélioration des composants de commande afin qu’il so t utilisé au maximum de ses 
performances [XI12]. Les données constructeur sur ces composants sont insuffisamment 
détaillées, donc la notion de pertes est plutôt difficile à mettre en œuvre. Cependant le 
comportement de ces composants est analogue à celui des autres technologies. 
4.4.1. Pertes par conduction 
 A partir des données du fabriquant EPC et en observant les données des composants 
disponibles sur le marché [EPC], le comportement de ces composants à l’état passant est 
semblable à la technologie MOSFET. On choisira donc l’équation II-Eq14 pour calculer les 
pertes par conduction dans les transistors GaN. De même l’équation II-Eq15 sera utilisée pour 
connaître la valeur de RDSon en fonction de la température de jonction du composant. 
4.4.2. Pertes par commutation 
 Les données constructeurs sont très pauvres en caractéristiques dynamiques. Ces 
composants sont conçus pour fonctionner à une fréquence de découpage élevée. La 
dynamique des composants est très liée au type du driver utilisé et du niveau de courant 
injecté dans la grille. Les pertes par commutation seront assimilées à celles des MOSFET. Les 
temps tON et tOFF sont calculés à partir de l’énergie QSW à fournir à la grille du composant et la 
pente du courant di/dt. Cependant il faut noter que la diode interne à cette t chnologie de 
composant ne présente pas de recouvrement ; donc les pertes par commutation seront tout 
simplement limitées à l’expression suivante des énergies de commutation à l’ouverture et à la 
fermeture. 
 
( )OFFONDCCOMGaN ttIVE +⋅⋅⋅= 2
1
_  II-Eq23 
4.5. Modèle de pertes dans les diodes 
4.5.1. Pertes par conduction 
 Comme pour la technologie IGBT, les pertes par conduction dans les diodes 
s’expriment avec la formule suivante : 
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2
0_ EFFdDIODEMOYENDCONDDIODE IRIVP ⋅+⋅=  II-Eq24 
 
 Cependant, la technologie des interrupteurs employée dans la structure d’un onduleur 
va jouer sur le temps de conduction des diodes. En effet, pour des commandes de bras 
complémentaires avec les technologies d’interrupteurs MOSFET, CoolMOS et GaN, on peut 
assister à des phases de redressement synchrone. C'est-à-dire que ces transistors peuvent faire 
transiter le courant à la place de la diode ce qui permet de réduire les pertes par effet joule. La 
diode ne conduira que pendant les phases de temps mort entre les deux interrupteurs d’un bras 
d’onduleur. Il sera nécessaire de prendre en compte des pertes en conduction supplémentaires 
dans les technologies citées plus haut. 
 
 Concernant la technologie IGBT, il n’y a pas de phénomène de redressement 
synchrone. Lors des phases de conduction de la diode, les pertes par conduction seront 
exclusivement engendrées par la diode elle même. 
4.5.2. Pertes par commutation 
 Les pertes pour la mise en conduction de la diode s nt négligées. Les seules pertes par 
commutation sont celles liées au courant de recouvrement lors de l’ouverture de la diode. La 
technologie GaN ne présente pas de phénomène de recouv ment donc les pertes par 
commutation pour cette technologie seront négligées. Pour les autres technologies 
d’interrupteur, les pertes par commutation dans les diodes sont exprimées directement par : 
 
DECDCrrCOMDIODE fVQP ⋅⋅=_  II-Eq25 
 
Avec : Qrr l’énergie de recouvrement de la diode [C] 
 
 L’énergie de recouvrement peut être directement déduite des courbes des constructeurs 
qui fournissent directement l’énergie de recouvrement en fonction de la pente du courant. 
4.6. Pertes par plateau Miller lors de la fermeture 
 Les composants de puissance possèdent des capacités parasites à leurs bornes. Des 
pertes supplémentaires sont liées à la charge et la décharge de cette capacité lors des 
commutations de l’interrupteur de puissance [LEF04]. Ces pertes sont exprimées par la 
relation suivante : 
 
DECDCossMiller fVCP ⋅⋅⋅=
2
2
1
 II-Eq26 
 
Avec : Coss la capacité parasite aux bornes du composant [F] 
 
 A partir de l’équation II-Eq26, il est possible deconstater que les pertes par plateau 
Miller sont directement proportionnelles à la tensio  d’alimentation de l’onduleur VDC et la 
fréquence de découpage fdec des interrupteurs de puissance. 
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4.6.1. Pertes dans la commande et pertes auxiliaires 
 Les pertes dans les convertisseurs de puissance ne s  limitent pas le plus souvent aux 
pertes dans les semi-conducteurs. Les pertes peuvent êtr  générées par d’autres éléments dans 
le montage telles que les commandes rapprochées nécsaires pour piloter les interrupteurs de 
puissance. Les pertes peuvent être aussi liées aux interfaces de mesure nécessaires pour 
contrôler ou visualiser une grandeur électrique dans le montage (par exemple une résistance 
de shunt pour mesure de courant). On peut faire donc état de pertes auxiliaires qui sont à 
prendre en compte pour connaître le rendement global du convertisseur de puissance. Les 
structures multi niveaux augmentent le nombre de composants de puissance à commander. 
Ceci accroît le nombre de commandes rapprochées et donc les pertes dans les interfaces de 
commande. L’emplacement des interrupteurs de puissance dans la structure peut imposer des 
potentiels flottants. Les commandes rapprochées font d c appel à des fonctions d’isolation 
entre la commande éloignée et l’interrupteur de puissance. Ces fonctions d’isolation sont 
réalisées le plus souvent à partir de convertisseur DC/DC isolé pour apporter les besoins en 
puissance et d’optocoupleur pour transmettre les ordres de commande [LEF03]. Ces 
structures sont très bien connues et simples à réaliser, cependant elles font appel à beaucoup 
de composants et peuvent avoir des pertes non négligeab es. Les rendements des 
convertisseurs DC/DC pour effectuer l’isolation de la puissance peuvent aller de 70 à 80% 
[TRACO] [XPPOWER] Il est donc nécessaire de prendre en compte ces pertes afin de 
déterminer l’évolution du rendement.  
 
 Dans [SOD99] [MUL03] les pertes dans la commande pour les interrupteurs de 
puissance peuvent être exprimées par la relation suivante : 
 
DECGCDEG fQVP ⋅⋅=  II-Eq27 
 
Avec : VCDE la tension d’alimentation du driver [V] 
 QG la quantité de charge totale à fournir à la grille [C].  
 
 La tension VCDE est fixée à 15V pour les technologies IGBT, MOSFET et CoolMOS. 
Concernant la technologie des transistors GaN, la tension d’alimentation de la commande doit 
être de 5V [EPC]. 
 
 Dans notre étude on prendra en compte le rendement supposé pour les composants 
réalisant l’interface de la commande rapprochée. Les p rtes dans la commande pour un 
interrupteur de puissance suivront donc la relation II-Eq28. 
 
CDE
G
CDE
DECGCDE
CDE
PfQV
P
ηη
=
⋅⋅
=  II-Eq28 
 
Avec : ηCDE le rendement de la commande rapprochée fixé à 80 % [Sans unité] 
4.7. Conclusion sur les pertes 
 Hormis les caractéristiques des composants qui déterminent les performances en 
termes de pertes des interrupteurs de puissance, il est possible de voir que la plupart des pertes 
sont dépendantes de la tension, du courant et de la fréquence de découpage de l’onduleur. La 
tension d’alimentation et la fréquence de découpage des onduleurs restent fixes, sauf pour la 
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fréquence de découpage qui peut évoluer pour les convertisseurs en cascade comme vu dans 
le chapitre I ; certaines pertes peuvent être directement calculées indépendamment du courant 
que l’on commute, telles celles dans les commandes rapprochées et celles liées à la capacité 
parasite Coss. 
 
 Les onduleurs font appel à des commandes de type MLI. Dans la plupart des cas, ces 
convertisseurs sont connectés sur des charges inductives, le courant traversant les 
interrupteurs se trouve le plus souvent sinusoïdal. Pendant une période basse fréquence, le 
courant commuté est différent pour chaque période de commutation. A partir de calculs avec 
le logiciel Matlab et de la commande du convertisseur, il possible de connaître les différents 
temps à l’état fermé ou ouvert de chaque interrupteur. Connaissant la forme du courant dans 
la charge, il est possible de déterminer les courants traversant chaque interrupteur du montage. 
On peut donc à partir de ces signaux calculer les pertes par commutation point par point dans 
les interrupteurs à chaque passage de l’état bloqué à l’état passant ou vice et versa. 
5. Calcul des pertes dans un onduleur MLI. 
5.1. Signaux dans les interrupteurs de puissance 
 Afin de connaître les pertes dans la structure de puissance, il est nécessaire de 
connaître les caractéristiques statiques et dynamiques des composants. Mais il faut surtout 
établir les tensions et les courants que supportent les interrupteurs de puissance. Les 
contraintes en tension sont celles de la tension d’alimentation de l’onduleur, celles-ci restent 
constantes pour une structure de puissance donnée. Le courant de sortie de l’onduleur est une 
grandeur sinusoïdale. En connaissant les temps de condu tion de chaque interrupteur de 
l’onduleur et le courant circulant dans la charge, on peut établir le courant traversant les 
interrupteurs de la structure. La figure II-10 présente le courant que l’on peut retrouver dans 
un interrupteur dans une structure de type onduleur po  une période basse fréquence. 
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Figure II-10 : Courant traversant un interrupteur a vec une fréquence de commutation faible 
pour la visualisation des signaux 
 
 Un interrupteur est réalisé à partir d’un interrupteur commandable et d’une diode en 
antiparallèle de celui-ci (voir figure II-11). 
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Figure II-11 : Schéma d’un interrupteur (MOSFET) 
 
 Si on respecte la convention récepteur, lorsque le courant est positif, c’est 
l’interrupteur commandable qui conduira tandis que lorsque le courant est négatif c’est la 
diode qui se mettra à conduire. A partir de la courbe précédente il est possible de déduire le 
courant traversant l’interrupteur et la diode (voir figure II-12). 
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Figure II-12 : Courant traversant l’interrupteur et  la Diode (Pour une convention récepteur) 
 
 Durant les phases de temps de conduction de la diode, on peut obtenir des phases de 
redressement synchrone [BOG03]. C'est-à-dire que l’int rrupteur commandable peut conduire 
le courant inverse si celui-ci est commandé, la diode ne conduira que pendant les phases de 
temps mort. Les pertes par conduction dans la diode diminuent, le redressement synchrone est 
intéressant dans le cas où la chute de tension à l’état passant de l’interrupteur est plus que 
faible que la chute de tension de la diode. 
 
 Concernant les pertes par commutation, elles sont plus difficiles à mettre en œuvre, les 
énergies de commutation pour une cellule de commutation sont effectuées pour une source de 
courant constante. Or les courants commutés par les int rrupteurs sont différents tout au long 
d’une période basse fréquence. Ceci implique des courants et des pertes par commutations 
différentes tout au long de cette période. De ce fait il serait nécessaire de calculer les courants 
commutés pour chaque période de découpage. Le courant commuté peut être directement 
déduit à partir d’un programme Matlab. 
5.2. Application Matlab 
 Dans l’optique de calculer les pertes par commutation de la façon la plus précise 
possible, un sous-programme Matlab a été réalisé. Celui-ci utilise les paramètres du 
composant et le courant le traversant sur une période basse fréquence. En précisant la 
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technologie de l’interrupteur employé, le programme utilise les formules adéquates pour 
calculer les pertes. Le principe de l’algorithme est simple, il regarde à chaque point de la 
courbe la valeur du courant et calcule les pertes de l’interrupteur en reprenant les formules des 
pertes des différentes technologies citées dans ce chapitre. Il prend en compte les phases de 
redressement synchrone. Un temps mort d’une valeur fixe est pris en compte dans la 
commande complémentaire entre les deux interrupteurs d’ n bras d’onduleur. Afin de ne pas 
alourdir le présent chapitre, le principe de calcul des pertes et l’algorithme séquentiel sont 
détaillés dans l’annexe A pour un fonctionnent avec ou sans redressement synchrone. 
5.3. Validation expérimentale 
5.3.1. Réalisation d’un convertisseur 
 Un convertisseur d’une puissance nominale de 500W a été réalisé de manière pratique 
afin de valider expérimentalement les modèles de pertes sur les semi-conducteurs et le 
programme de calculs de pertes. Ce convertisseur est n onduleur monophasé réalisé avec des 
MOSFET en guise d’interrupteurs de puissance. La figure II-13 représente la photo du 
convertisseur. 
 
(a)   
(b)  
Figure II-13 : Onduleur monophasé avec interrupteur MOSFET (a) convertisseur démonté (b) 
convertisseur monté 
 
 Le convertisseur comporte : 
 
• Les commandes rapprochées pour piloter les interrupteurs. 
• Un convertisseur DC/DC pour réaliser l’alimentation des commandes 
rapprochées (15V) à partir de la tension d’entrée de l’onduleur qui sera fixée à 
48V 
 
 La commande rapprochée est réalisée par un driver Int rnational Rectifier IR21844. 
Ce composant est dédié à la commande de bras d’onduleur. Il effectue une commande isolée 
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pour l’interrupteur du haut du bras d’onduleur à partir de la méthode « bootstrap » [LEF03]. 
Le schéma du montage du driver est présenté sur la figure II-14. 
 
 
Figure II-14 : Schéma de l’IR21844 (d’après DATASHEET) [IR21844] 
 
 Ce driver génère à partir d’un seul signal d’entrée deux signaux complémentaires avec 
temps mort réglable de 0.4 à 5µs (dans notre étude, les temps morts seront fixés à 2µs). 
L’avantage d’avoir un seul signal de commande pour un bras est que l’on diminue le nombre 
de signaux de commande par deux et que la possibilité de court-circuit de bras par l’utilisateur 
devient impossible, dans un sens ceci permet de fiabiliser le montage. Néanmoins, un fusible 
est installé à l’entrée du montage dans le cas où un bras du montage se mettrait en court-
circuit. 
 
 Afin de piloter le convertisseur, la commande éloignée sera effectuée sur une autre 
carte à partir d’un microcontrôleur (dsPIC30F4011). La méthode de commande pour le 
convertisseur est basée sur la MLI intersective unipola re. Un potentiomètre permet de régler 
la profondeur de modulation, ce qui permet de régle la valeur efficace en sortie du signal. La 
fréquence de découpage des transistors de puissance era fixée à 10kHz, 20kHz et 30kHz afin 
de voir l’évolution de la structure pour les différentes fréquences de découpage. La basse 
fréquence du signal que l’on souhaite synthétiser sera fixée à 50Hz. 
 
 Le convertisseur est connecté sur une charge RL afin d’obtenir un courant le plus 
sinusoïdal possible. Les signaux de sortie sont présent s sur la figure II-15 sur laquelle on voit 
la tension et le courant aux bornes de la charge. 
 
 
Figure II-15 : Visualisation des signaux de sortie du convertisseur 
 
 Les mesures de rendement s’effectuent avec l’analyseur de réseau NORMA5000 
[FLUKE]. Cet analyseur de puissance permet de visualiser les valeurs des tensions et des 
courants du montage et faire de des calculs de rendement. Il faut noter que les pertes dans la 
commande numérique ne sont pas prises en compte. L’environnement de mesure du 
Tension 
Courant 
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convertisseur avec sa source d’alimentation, sa charge et sa commande sont présentés sur la 
figure II-16. 
 
 
Figure II-16 : Environnement de mesure de l’onduleur monophasé 
5.3.2. Mesures des rendements de l’onduleur 
 La puissance de sortie de l’onduleur est ajustée à partir de la résistance de la charge 
RL. Au niveau des calculs théoriques, les paramètres de cette charge sont calculés afin de 
connaître exactement le module du courant et son déphasage par rapport à la tension 
alternative aux bornes de la charge. Les technologies des interrupteurs utilisées dans 
l’onduleur sont celles des MOSFET, la référence desinterrupteurs utilisés sont des 
composants d’International Rectifier, modèle IRFP4410ZPBF d’une tenue en tension de 100V 
avec un calibre en courant de 97A. Les programmes de calcul des pertes avec redressement 
synchrone seront utilisés afin de déterminer théoriquement le rendement du convertisseur. Les 
résultats issus de la pratique et du programme Matlab sont présentés sur la figure II-17 pour 3 
fréquences de commutation pour les interrupteurs de puissance. Les tests ont été effectués 
pour une température ambiante de 25°C. La commande de l’onduleur est basée sur la MLI 
intersective, la profondeur de modulation a été fixà 0,8 pour les tests. 
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Figure II-17 : Comparaison des relevés pratiques avec les calculs théoriques pour différentes 
fréquences de découpage (profondeur de modulation fixé à 0,8 et température de 
fonctionnement de 25°C) 
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 Les tests ont été effectués jusqu'à une puissance de l’ordre du demi-kilowatt afin de 
mesurer l’évolution du rendement de la structure. On peut voir que le rendement pratique est 
inférieur au rendement théorique et que la corrélation entre les deux n’est pas toujours 
parfaite. Cette non idéalité entre les résultats théoriques et pratiques s’amplifie notamment 
quand la fréquence de découpage des interrupteurs est élevée. 
 
 L’utilisation de modèles simplifiés ne prend pas en compte les phénomènes 
supplémentaires qui peuvent augmenter les pertes lorsque les composants de puissance 
fonctionnent avec une fréquence de commutation plus élevée. Ceci est notamment le cas avec 
les inductances parasites qui sont présentes, telles qu  celles introduites par les fils de bonding 
et les pads de connexion du boîtier des composants [ROD10], ou encore les inductances de 
câblages à l’intérieur de la cellule de commutation. Ces inductances parasites peuvent avoir 
des influences non négligeables sur le comportement d s convertisseurs d’électronique de 
puissance lorsque ceux-ci fonctionnent avec des fréquences très élevées [MEA08]. Les pertes 
supplémentaires dues aux inductances parasites peuvent être approximées par l’énergie 
stockée dans celles-ci [ROD10] avec l’équation II-Eq29 : 
 
( ) 2___ 2
1
ILLE DSPARASITESLCOMMOSFET ⋅+⋅=  II-Eq29 
 
Avec : LS la valeur de l’inductance parasite pour la source du composant [H] 
 LD la valeur de l’inductance parasite pour le drain du composant [H] 
 
 La somme totale des inductances parasites (LS + LD) est fixée à 20nH pour les 
transistors MOSFET [XIA04]. En incluant donc les pertes des inductances parasites dans les 
modèles de pertes par commutations on obtient les résultats présentés sur la figure suivante :  
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Figure II-18 : Comparaison des relevés pratiques avec les calculs théoriques pour différentes 
fréquences de découpage et la prise en compte des prtes supplémentaires liées aux inductances 
parasites (profondeur de modulation fixé à 0,8 et température de fonctionnement de 25°C) 
 
 Les résultats ainsi obtenus sur la figure II-18 montrent que les rendements en pratique 
sont en meilleure adéquation avec les modèles pour les fonctionnements avec une fréquence 
plus élevée. 
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 Dans la suite de ce manuscrit, nous ne prendrons pas en compte les pertes 
supplémentaires liées à ces inductances parasites. Les techniques de commande étudiées pour 
les convertisseurs en cascade impliquent que la fréquence de découpage des interrupteurs 
diminue en fonction du nombre de convertisseurs en série par phase (équation I-Eq3 du 
chapitre I). Les essais de comparaison entre les rel vés et les résultats théoriques montrent que 
pour une fréquence de découpage des interrupteurs d puissance moins importante, les écarts 
entre les résultats théoriques et pratiques sont faibles. Ainsi, dans le cas des convertisseurs en 
cascade, les calculs théoriques de rendements ne doiv nt pas s’écarter de la réalité, selon nos 
hypothèses de modélisation. 
6. Modèles des moteurs 
 Comme décrit dans le chapitre I, deux moteurs seront étudiés pour la chaîne de 
traction du véhicule. Un moteur Très Basse Tension avec 46Veff entre phases et un moteur 
Basse Tension avec 184Veff entre phases. Le moteur TBT et BT sont de même puissance et 
présentent des caractéristiques de fonctionnement différentes. Les informations données sur 
les plaques signalétiques des moteurs sont indiquées ci-dessous. 
 
Moteur 
TBT 
V Hz Tr/min kW  Rendement A Cos φ 
46 237 3550 9.3 93.58 170 0.91 
Moteur 
BT 
V Hz Tr/min kW  Rendement A Cos φ 
184 237 3550 9.3 93.37 43 0.91 
 
 Le constructeur fournit tous les paramètres de foncti nement du moteur, le 
rendement, la tension efficace, le courant efficace et le déphasage entre ces deux grandeurs. 
Ces paramètres sont donnés en fonction du couple et d la vitesse du moteur. Ceci permet 
d’obtenir une cartographie de l’évolution de ces grandeurs en fonction des conditions de 
fonctionnement du moteur. Pour exemple, les cartographies des rendements des moteurs sont 
présentées sur la figure II-19. 
 
(a)  (b)  
Figure II-19 : Cartographies des rendements des moteurs (a) TBT (b) BT 
 
 Un léger avantage est donné pour le moteur TBT qui donne au global un meilleur 
rendement d’environ de 1% par rapport au moteur BT. Les plages de données pour le couple 
vont de 0 à 32 Nm et pour la vitesse de 0 à 6000tr/min. 
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 On dispose des points de fonctionnement du moteur associés à chaque point de 
rendement. Ces données supplémentaires sont la tension efficace, le courant efficace et le 
déphasage entre ces deux grandeurs qui représentent le facteur de puissance du moteur. A 
partir de ces grandeurs, il est possible de connaître la puissance de sortie que doit fournir le 
convertisseur d’électronique puissance en appliquant la relation du calcul de la puissance pour 
un système triphasé équilibré. 
 
)cos(3 ϕ×××= IeffUeffPuissance  II-Eq29 
 
 Les données constructeur font que l’on dispose de très peu de points de 
fonctionnement, 6 points pour le couple et 6 points pour la vitesse, ce qui donne 36 points au 
total. Ce nombre étant limité pour utiliser par la suite des cycles de roulage complets, la 
solution pour obtenir un nombre de points plus important est d’interpoler les données 
constructeur. A partir du logiciel Matlab, il est possible d’interpoler les données des fabricants 
pour avoir une infinité de points entre les points connus. Sur la figure II-20, on affiche juste 
un exemple de l’interpolation de la tension efficace pour le moteur TBT. Les autres grandeurs 
des caractéristiques des moteurs sont effectuées sur le même aspect. La suite des données est 
présentée dans l’annexe B. 
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Figure II-20 : Interpolation des données constructeur pour Ueff en fonction du couple et de la 
vitesse pour le moteur BT(a) donnée brute (b) donnée interpolée 
 
 Les données ainsi récupérées sont intéressantes pour calculer les commandes et les 
contraintes sur les interrupteurs de puissance pourl’ nduleur de tension classique et les 
Chapitre II 
 80 
convertisseurs en cascade. Les signaux de commande pourront être déduits directement de la 
tension efficace en calculant la profondeur de modulation r via les formules II-Eq8 et II-Eq9. 
Ceci permet de déterminer les temps de commutation des interrupteurs des structures de 
puissance étudiés. Ainsi, avec le courant efficace, le facteur de puissance et les temps de 
commutation il est possible de déduire la forme du co rant dans les transistors du montage. 
En conséquence les pertes dans les structures étudiées pourront être calculées en fonction du 
couple et de la vitesse du moteur. Ceci va permettre de générer de nouvelles cartographies de 
rendement pour les convertisseurs de puissance étudiés. 
 
 L’association des cartographies des moteurs et des onduleurs permettra de connaître le 
rendement de la chaîne de traction quel que soit son point de fonctionnement. De ce fait il est 
possible d’effectuer une étude énergétique pour cycle de fonctionnement donné pour la chaîne 
de traction. Une comparaison entre les différentes structures d’électronique de puissance 
pourra ainsi être menée. 
 
 Cependant, il faut voir que les données des moteurs fo rnies par les constructeurs ne 
tiennent pas compte de la forme de la tension qui est appliquée au moteur. En effet les 
signaux issus des convertisseurs en cascade ont un signal avec une meilleure qualité de forme 
d’ondes. Cette amélioration des formes d’ondes peutaugmenter les performances du moteur 
en diminuant ces pertes fers [CES96]. 
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7. Conclusion 
 Les tensions d’alimentations pour l’onduleur triphasé et les convertisseurs en cascade 
ont été déterminées pour garantir les valeurs des ten ions d’alimentation pour les MSAP 
étudiées. Les valeurs de cette tension ont permis de connaître un peu plus les technologies de 
transistor à employer dans notre étude. Le choix de ceux-ci est directement dépendant des 
contraintes en tension que la structure fait subir à ces onduleurs. Il a été possible de voir que 
différentes technologies des semi-conducteurs peuvent être employées en fonction de la 
structure de puissance utilisée et les niveaux de tension mis en jeu au niveau de la chaîne de 
traction. 
 
 Les modèles de pertes pour les transistors de technologies IGBT, MOSFET, CoolMOS 
et GaN ont été présentés. Ces pertes sont principalement liées au courant et à la tension qui 
sont appliqués aux interrupteurs. 
 
 Un sous programme Matlab a été élaboré pour calculer les pertes au sein d’un 
interrupteur de puissance en fonction de sa technologie, de ses caractéristiques et des 
contraintes qui lui sont appliquées. Ce programme sera utilisé de façon générique pour 
déterminer et comparer les performances énergétiques et le rendement des convertisseurs 
étudiés. 
 
 Les données des pertes et des caractéristiques de fonctionnement des moteurs sont 
fournies par le constructeur lui-même. Ces données permettent d’obtenir des cartographies du 
rendement du moteur et de connaître ses caractéristique  pour n’importe quel régime de 
fonctionnement de la chaîne de traction du véhicule (couple - vitesse). A partir des 
caractéristiques d’alimentation à fournir au moteur, il est possible de connaître les contraintes 
sur les structures, ainsi que d’en déduire leurs petes et donc leur rendement. De ce fait, des 
cartographies de rendement des onduleurs peuvent être effectuées. L’association des 
cartographies des moteurs et des onduleurs permettra d’établir les performances énergétiques 
de la chaîne de traction sur un cycle de roulage du véhicule. Ainsi, un bilan énergétique entre 
les différentes structures étudiées et les niveaux de tension de la chaîne de traction pourront 
être élaborés pour trouver la configuration la plus intéressante pour le véhicule étudié. 
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1. Introduction 
 
 Dans ce chapitre nous allons nous intéresser à l’étude des deux topologies de 
conversion, l’onduleur de tension classique et les onduleurs en cascade. Le but sera d’établir 
une comparaison entre ces deux topologies pour les deux niveaux de tension mis en jeu dans 
la chaîne de traction. 
 
 Les convertisseurs en cascade sont réalisés à partir d’onduleurs monophasés 
élémentaires mis en série. Ce nombre d’onduleurs dépend directement du cahier des charges 
donné pour une application. Dans notre cas, les convertisseurs en cascade sont utilisés pour 
s’affranchir au maximum des disparités que l’on peut r ncontrer entre les différentes cellules 
élémentaires qui composent le pack batteries d’un véhicule. Un des buts de ce chapitre sera 
d’étudier le nombre d’onduleurs mis en série pour réaliser une phase des convertisseurs en 
cascade. L’intérêt est de trouver un nombre optimal d’onduleurs qui permettront d’obtenir les 
meilleures performances énergétiques possibles pour les convertisseurs en cascade. 
 
 Quel que soit le type de convertisseurs d’électronique de puissance, ceux-ci sont 
réalisés à partir de semi-conducteurs. Dans des applic tions fortes puissances, la mise en 
parallèle de semi-conducteurs est souvent effectuée pour répartir le courant transitant par le 
convertisseur. Ce chapitre prendra en compte le nombre de semi-conducteurs mis en parallèle 
pour réaliser la fonction interrupteur au sein du convertisseur. 
 
 Dans une approche globale (association batteries – onduleurs – moteurs), nous 
comparons les gains entre les deux structures d’électronique de puissance retenues, associé 
aux caractéristiques mécaniques du véhicule considéré pour la partie basse vitesse du cycle de 
roulage normalisé du type NEDC (New European Driving Cycle). La comparaison des gains 
entre les structures sera établie avec l’impact de l’état de charge de la batterie du véhicule. 
L’objectif est de discerner la meilleure configuration possible au niveau des convertisseurs. 
C'est-à-dire de trouver la meilleure adéquation possible entre le nombre de semi-conducteurs 
en parallèle et le nombre d’onduleurs en série pour les convertisseurs en cascade, ceci quelle 
que soit la technologie des semi-conducteurs choisie et quel que soit le niveau de tension mis 
en jeu dans la chaîne de traction. 
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2. Dimensionnement des structures 
2.1. Conception des convertisseurs 
 Lors de la conception d’un convertisseur de puissance, la fonction interrupteur au sein 
de la structure est réalisée à partir d’un seul ou plusieurs semi-conducteurs en parallèle. La 
mise en parallèle de semi-conducteurs est le plus souvent réalisée dans les domaines 
d’applications à fort courant. Cette mise en parallèle de semi-conducteurs permet de répartir 
le courant, donc les pertes dans la structure de conversion. La figure III-1 présente deux 
convertisseurs industriels où la mise de composants en parallèle est effectuée. 
 
 
 
 
(a)  (b)  
Figure III-1 : (a) Onduleur SEVCON 72V-350A (b) Hacheur ABB 120V-240A 
 
 Le nombre de semi-conducteurs en parallèle peut être choisi sur le critère du coût de la 
structure. Néanmoins, ce critère n’a pas été pris en compte dans notre étude et nous nous 
limiterons au critère de pertes. L’augmentation du nombre de semi-conducteurs, donc 
indirectement la surface de silicium installée, induira un coût plus élevé et il sera nécessaire 
de maîtriser les inductances de câblage et la répartition des courants entre les semi-
conducteurs mis en parallèle, ainsi que la recherche d’un compromis optimal entre pertes par 
conduction et pertes par commutation. 
 
 Le fonctionnement de la chaîne de traction en TBT impose des courants plus 
importants que pour la BT, pour une même puissance. La mise en parallèle de composants 
sera donc nécessaire, voir obligatoire en TBT. Dans notre étude, le nombre de semi-
conducteurs réalisant la fonction interrupteur de la structure sera étudié quel que soit le niveau 
de tension de la chaîne de traction. 
2.2. Semi-conducteurs 
 Le nombre de semi-conducteurs disponibles sur le marché est important. De 
nombreuses documentations constructeur ont été collectées pour les technologies Silicium 
(IGBT, CoolMOS, MOSFET) et GaN (HEMT normally Off). Une importante base de 
données a été réalisée avec plusieurs semi-conducteurs d  puissance. Celle-ci collecte toutes 
les données nécessaires pour le calcul des pertes au sein des semi conducteurs (VCE0, RdIGBT, 
Semi-conducteurs en 
parallèle 
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ETOT(I), RDSon, QGD, QG, VD0, RdDIODE, tRM, IRM, QRR). Les pertes de chaque interrupteur 
référencé sont calculées et comparées afin de trouve  le meilleur composant pour la structure 
étudiée, en se basant sur les modèles développés dans le chapitre II.  
 
 Les calibres en tension sont ceux qui sont le plus répandus dans la vente de 
composants [FARNELL][RS][EPC]. Les calibres en tensio  vont de 600V pour les 
technologies IGBT et CoolMOS, de 500V à 12V pour les technologies MOSFET et de 200V 
à 40V pour les technologies GaN. 
 
 En fonction de la structure étudiée et de la tension que doivent supporter les 
composants, les composants offrant les meilleures performances sont utilisés pour calculer les 
pertes et rendement de la structure. 
2.3. Evolution de la tenue en tension des semi-conducteurs 
2.3.1. Répartition des batteries pour les convertisseurs en 
cascade 
 La tenue en tension des semi-conducteurs sera différente pour l’onduleur de tension et 
les convertisseurs en cascade. Le nombre d’onduleurs pour une phase des convertisseurs en 
cascade sera pris comme une variable. La tension supportée par les semi-conducteurs sera 
donc divisée par le nombre d’onduleurs pour une phase (comme vu à l’équation II-Eq10 du 
chapitre II). 
 
 L’une des innovations du projet VELECTA est de changer la technologie du pack de 
batteries. Les batteries utilisées seront de type lithium fer phosphate (LiFePO4) [PAD96]. La 
tension nominale d’une cellule élémentaire est de 3,3V [HUA10]. L’association série de ces 
cellules est nécessaire pour atteindre le niveau de tension demandé pour la chaîne de traction. 
Le nombre de cellules à mettre en série suivra la relation suivante : 
 
eurconvertissdeNb
désiréeTension
LiFePOCellulesNb
__
_
4__ =
 
III-Eq1 
 
 La valeur de la tension désirée a été calculée dans le chapitre II pour l’onduleur de 
tension et les convertisseurs en cascade, pour les deux niveaux de tensions TBT et BT retenus 
pour la chaîne de traction. Une cellule LiFePO4 n’étant pas divisible, on arrondira le nombre 
à sa valeur supérieure pour garantir la tension désirée en fonction des convertisseurs. Les 
tableaux suivants indiquent le nombre de cellules LiFePO4 à mettre série pour atteindre 
approximativement les tensions désirées pour l’application en utilisant la relation III-Eq1.  
 
Onduleur de tension 
 
 TBT BT 
Tension 
d’alimentation du 
convertisseur 
75V 300V 
Nb de cellules 
LiFePO4 3.3V à 
mettre en série 
~23 Cellules ~91 Cellules 
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Convertisseurs en cascade 
 
 TBT BT 
Tension 
d’alimentation du 
convertisseur  
(pour une branche du 
convertisseur) 
36V 150V 
Nb de cellules 
LiFePO4 3.3V à 
mettre en série pour 
une branche du 
convertisseur 
~11 Cellules ~46 Cellules 
 
 Pour les convertisseurs en cascade, nous avons fait le choix d’avoir une structure avec 
des sources de tension homogènes pour avoir une structure d’électronique de puissance la plus 
modulaire possible (cf chapitre I). Les cellules seront réparties sur les onduleurs d’une 
branche du convertisseur, de façon équilibrée, c'est-à-dire que l’on souhaite avoir la même 
tension à chaque entrée des onduleurs élémentaires de la structure. On cherchera donc à avoir 
un nombre de cellules LiFePO4 uniforme sur chaque entré  d’onduleur (figure III-2). 
 
Figure III-2 : Répartition des cellules sur les onduleurs des convertisseurs en cascade 
 
 Le but est de faire varier le nombre d’onduleurs par phase. Ce nombre peut varier de 2 
jusqu’au nombre total de cellules nécessaires pour atteindre la tension préconisée. Dans le cas 
de la BT, le nombre d’onduleurs sera de 46 au maximum et pour la TBT, ce nombre peut 
atteindre 11 onduleurs pour une branche du convertiss ur.  
 
 Les onduleurs à mettre en série ne pourront pas être incrémentés linéairement. Par 
exemple en BT, pour une tension d’alimentation de 150V, si on met 10 onduleurs en cascade, 
la tension en entrée de l’onduleur sera de 15V. Ceci représente 4,54 cellules lithium LiFePO4 
soit 5 cellules pour garantir la tension nécessaire. Tandis que pour 11 onduleurs par phase, la 
tension d’alimentation passe à 13,6V, soit 4,13 cellule lithium LiFePO4 que l’on arrondira 
toujours à 5. Ainsi pour passer à 4 cellules lithium à l’entrée d’un onduleur élémentaire, il 
faudra mettre 12 onduleurs en série pour une branche du convertisseur. L’étude pour 11 
onduleurs par phase ne peut pas être faite car ce n’est pas physiquement réalisable. La figure 
III-3 présente la répartition des cellules lithium en fonction du nombre d’onduleurs pour le 
fonctionnement en BT. 
 
CellulesN _
2
_CellulesN
3
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_
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Figure III-3 : Répartition des cellules lithium en fonction du nombre d’onduleurs pour la BT 
 
 Le but est de conserver approximativement le même nombre de cellules LiFePO4 pour 
une branche des convertisseurs en cascade. Ainsi sur la figure III-3, il est possible de voir que 
certains nombres d’onduleurs par phase ne seront pas étudiés car la combinaison entre le 
nombre de cellules et le nombre d’onduleurs n’est pa  réalisable. 
 
 Le problème de la répartition des cellules se retrouve aussi en TBT. La figure III-4 
représente l’évolution de la répartition du nombre de cellules en fonction de l’onduleur pour 
une branche du convertisseur. 
 
 
Figure III-4 : Répartition des cellules lithium en fonction du nombre d’onduleurs pour la TBT 
 
 Dans le domaine de la BT, le nombre d’onduleurs étudi s par phase des convertisseurs 
en cascade sera de 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 10, 12, 16, 23 et 46. Notre étude s’arrêtera pour 10 
onduleurs car, du fait de l’association série des onduleurs, les pertes dans la structure risquent 
d’être très élevées. Néanmoins, la limitation à 10 convertisseurs permettra d’évaluer la 
tendance du rendement dans la structure pour un nombre de convertisseurs par phase très 
important. Le cas pour 9 onduleurs par phase ne sera pas traité du fait de l’impossibilité vue 
précédemment. Pour la TBT, le nombre de convertisseur  en série n’est pas élevé, la variation 
du nombre de convertisseurs sera étudiée pour de 2,3, 4, 6 et 11 onduleurs par branche des 
convertisseurs en cascade. 
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2.3.2. Evolution de la tenue en tension des composants en BT
 Dans cette partie nous nous intéresserons à l’évolution de la tenue en tension des 
composants en fonction du nombre d’onduleurs pour une branche du convertisseur. En ce qui 
concerne l’onduleur de tension la valeur de la tension d’alimentation sera de 300V. Un 
coefficient de sécurité de 2 a été choisi entre la t nsion que doit supporter le composant et son 
calibre en tension. Ce coefficient de 2 implique qula tenue en tension soit double par rapport 
à la tension d’alimentation du convertisseur. On choisira donc une tenue en tension de 600V 
pour les transistors de puissance. Ceci correspond arfaitement aux technologies IGBT et 
CoolMOS qui proposent des tenues en tension de cet ordre de grandeur. 
 
 Pour les convertisseurs en cascade, la tension en BT est de 150V. Comme l’étude 
commence pour deux onduleurs, la tension sera divisée par deux, soit 75V. Pour un 
coefficient de sécurité de 2, la tenue en tension devra être de 150V pour les interrupteurs de 
puissance. Les technologies d’interrupteurs qui seront utilisée seront essentiellement les 
transistors MOSFET et GaN. Cependant les calibres en tension du semi-conducteur possèdent 
des valeurs standardisées. Notamment pour les transistors GaN qui ont des tenues en tension 
de 200V, 150V, 100V, 60V et 40V [EPC]. Concernant les transistors MOSFET, les tenues en 
tension sont plus diversifiées, nous choisirons les tenues les plus répandues dans le commerce 
à partir des fournisseurs de composants électroniques tels que RS Components et Farnell 
[RS][FARNELL]. La figure III-5 présente l’évolution de la tension du bus DC en BT en 
fonction du nombre d’onduleurs par phase pour les convertisseurs en cascade. La tenue en 
tension des composants pour les technologies des tran istors MOSFET et GaN est présentée 
pour voir leur évolution en fonction du nombre d’onduleurs et garantir le coefficient de 
sécurité de 2 entre leurs tenues en tension et la tnsion d’alimentation des onduleurs. 
 
 
Figure III-5 : Evolution de la tension du bus DC de l’onduleur et choix de la tenue en tension des 
interrupteurs de puissances en BT 
 
 Lorsque le nombre d’onduleurs est important, la tenue en tension des composants pour 
les technologies GaN reste à 40V. Tandis que pour la technologie MOSFET, on retrouve 
d’autres tenues en tension telles que 30V, 20V et 12V. Comme notre étude s’arrête à 10 
onduleurs par phase, la tenue en tension minimale des interrupteurs de puissance sera de 40V 
pour les technologies MOSFET et GaN. 
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2.3.3. Evolution de la tenue en tension des composants en TBT 
 La figure III-6 présente le choix de la tenue en tsion des composants pour le 
fonctionnement en TBT. Cependant, les niveaux de tensions mises en jeu ne feront intervenir 
aucune différence entre les tenues en tension des composants pour les transistors GaN.  
 
 
Figure III-6 : Evolution de la tension du bus DC de l’onduleur et choix de la tenue en tension des 
interrupteurs de puissances en TBT 
 
 Les transistors GaN ne possédant pas de tenue en tension inférieure à 40V, la tenue en 
tension sera la même quel que soit le nombre de convertisseurs en cascade. La technologie 
MOSFET présente plusieurs calibres en tension utilisab es pour notre étude. 
2.4. Calibre en courant des semi-conducteurs 
 Maintenant que les tenues en tension des composants ont été déterminées pour les 
différentes configurations des structures, il est nécessaire de connaître les calibres de courant 
des interrupteurs de puissance. Pour cela, il faut déterminer le courant efficace traversant le 
composant. A partir de la loi de commande des onduleurs et des courants d’alimentations des 
moteurs, il est possible de connaître la forme du courant dans un interrupteur et de déduire le 
courant qu’il doit supporter. Les courants vus par les interrupteurs de l’onduleur de tension et 
les convertisseurs en cascade seront les mêmes car l’association série des onduleurs pour les 
convertisseurs en cascade implique que le courant tr versant chaque interrupteur soit 
identique. La forme du courant que supporte un interrupteur de puissance pour les structures 
étudiées est représentée sur la figure III-7. 
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Figure III-7 : Forme du courant dans un interrupteur des structures étudiées (pour une 
fréquence de découpage réduite pour la visualisation des courbes) 
 
 En connaissant le courant dans une phase du moteur et la commande du convertisseur 
il est possible de calculer le courant efficace trave sant l’interrupteur de puissance avec la 
formule suivante : 
 
( ) θϕθθα
π
πϕ
ϕ
dIseffTeff
22 )sin(2)(
2
1
I −⋅⋅⋅= ∫
+
 III-Eq2 
 
Avec : φ le déphasage entre la tension et le courant [Sans unité] 
 Iseff le courant efficace dans la charge [A] 
 
 La variation du rapport cyclique α(θ) a été établie à partir de l’équation II-Eq3 dans le 
chapitre II. Après intégration de l’équation III-Eq2, on obtient la valeur du courant efficace 
que doit supporter l’interrupteur de puissance à l’équation III-Eq3. L’équation ainsi obtenue 
permet de connaître le courant efficace de l’interrupteur en fonction de la profondeur de 
modulation, la valeur efficace du courant et le facteur de puissance du moteur. 
 
( ) 


 += ϕ
π
.cos
3
r
8
1
2II SeffTeff  III-Eq3 
 
 A partir des données constructeurs des moteurs de l’annexe B, il est possible de 
connaître l’évolution du courant efficace que doit supporter l’interrupteur de puissance pour 
tous les points de fonctionnement du moteur. La profondeur de modulation est calculée en 
fonction de la tension d’alimentation des convertisseurs et la tension efficace à fournir aux 
moteurs. On utilisera les formules II-Eq8 pour l’onduleur de tension ou la formule II-Eq9 
pour les convertisseurs en cascade définie au chapitre II. La valeur du courant efficace Iseff et 
le facteur de puissance cosφ sont récupérés à partir des données constructeurs pour les 
moteurs de l’annexe B. Les courants efficaces dans les interrupteurs de puissance sont 
présentés sur la figure III-8 pour la TBT et la BT pour les plages de couple et de vitesse des 
moteurs étudiés. 
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(a)  
 
(b)  
Figure III-8 : Evolution du courant efficace dans un interrupteur de puissance (a) pour la TBT 
(b) pour la BT en fonction des caractéristiques moteur 
 
 Quel que soit le niveau de tension utilisé, il est possible de remarquer que la forme des 
variations du courant efficace dans l’interrupteur de puissance est la même en fonction des 
points de fonctionnement du moteur. Cependant les niveaux de courant sont différents pour 
les deux cas, dans notre étude, nous choisirons le courant maximal pour la TBT et la BT qui 
se trouve au point limite de fonctionnement du moteur (6000tr/min et 32Nm). Pour la TBT, le 
courant efficace maximal que doit supporter l’interrupteur sera de 181A tandis que pour la BT 
le courant maximal est de 45,5A. Les interrupteurs de puissance pour la TBT devront 
supporter un courant 4 fois supérieur aux interrupte rs de la BT.  
2.5. Références des composants retenus pour notre étude 
 Les composants retenus pour notre étude sont présentés. Ils sont classés par 
technologie (IGBT, CoolMOS, MOSFET et GaN). Les réfé ences des composants, les tenues 
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en tension définies dans les parties 2.3.2 et 2.3.3 sont indiquées dans le tableau suivant. 
Concernant les diodes, nous utiliserons celles qui sont intrinsèques aux composants de 
puissance. Les calibres en courant pour chaque interrup ur choisi sont indiqués dans le 
tableau. 
 
 Référence 
fabricant 
Tenue en tension Calibre en 
courant 
IGBT+ Diode 
associée 
SGH80N60UFD 600V 80 A 
CoolMOS SPW52N50C3 600V 52 A 
MOSFET 
IPP075N15N3 150V 100 A 
SUP90N10 100V 90 A 
IRFB3207PBF 75V 180 A 
SUM110N05-06L 55V 110 A 
BSC014N03LS G 30V 100 A 
BSC019N02KS G 20V 100 A 
IRL3802PBF  12V 84 A 
GaN 
EPC1011 150V 12 A 
EPC1001 100V 25 A 
EPC1005 60V 25 A 
EPC1015 40V 33 A 
 
 Les calibres en courant des interrupteurs commercialisés sont très variés. A partir du 
tableau précédent, il est possible de retrouver des calibres en courant largement suffisants 
pour le fonctionnement en BT. Par contre, dans le domaine de la TBT, la mise en parallèle de 
semi-conducteurs sera nécessaire, voir incontournable pour supporter les valeurs de courant 
calculées. Par exemple dans le cas de l’onduleur de tension en BT, les composants devront 
avoir une tenue en tension de 150V pour un Bus DC 75V. La société EPC propose des 
transistors GaN avec une tenue en tension de 150V et un calibre en courant de 12A (référence 
fabricant du composant EPC1011). Afin de supporter un courant de 181A, il sera nécessaire 
de mettre jusqu'à 16 composants en parallèle. Tandis pour la technologie MOSFET, il est 
commun de retrouver des calibres en courant jusqu'à 100A (référence fabricant du composant 
IPP072N15N3). Ainsi le nombre de composants à mettre n parallèle sera au minimum de 2 
pour supporter le courant de la chaîne de traction. 
3. Etude des rendements des structures 
3.1. Préambule 
 Comme vu dans la partie précédente, la mise en parallèle de composants pour réaliser 
la fonction interrupteur au sein des onduleurs seraobligatoire pour la TBT. Le nombre de 
composants à mettre en parallèle peut être choisi sur le critère du coût de la structure. 
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L’amélioration du rendement peut impliquer un coût plus important pour réaliser la structure 
de puissance. Comme notre étude est plus orientée sur l s performances des convertisseurs 
étudiés, le critère du coût des semi-conducteurs n’a pas été pris en compte. Néanmoins, il est 
intéressant de voir comment se comporte le rendement d  la structure pour un nombre 
variable d’interrupteurs en parallèle. Le choix final doit être fait par le concepteur, celui-ci 
pourra en déduire le prix de revient de son convertisseur pour obtenir les performances qu’il 
souhaite. Sur la figure III-9, on montre l’évolution du rendement de l’onduleur de tension en 
TBT pour la vitesse nominale du moteur (3550 tr/min) e  fonction du couple pour un nombre 
différent de semi-conducteurs en parallèle. Les composants de puissance utilisés sont des 
MOSFET de la marque Infineon d’une tenue en tension de 150V et d’un calibre en courant de 
100A pour une température de jonction de 25°C (référence fabricant du composant 
IPP072N15N3). 
 
 
Figure III-9 : Evolution des rendements pour l’onduleur de tension TBT en fonction du couple 
du moteur à sa vitesse nominale (3550 tr/min) avec un nombre de semi-conducteurs en parallèle 
variable (MOSFET 150V) 
 
 L’évolution des rendements sur la figure III-9 montre qu il y a clairement un intérêt à 
mettre plusieurs semi-conducteurs en parallèle pour a gmenter les performances de 
l’onduleur. Cependant, si ce nombre est trop élevé, ce n’est pas bénéfique pour les faibles 
valeurs de couple, donc pour des faibles valeurs de puissance. Le fonctionnement d’un 
véhicule est le plus souvent composé de pics d’accélérations, de décélérations, de freinages et 
de différents paliers de vitesse. Il ne fonctionne que très rarement au même point de 
puissance. Dans l’idéal, il faudrait disposer de plusieurs circuits de commande pour piloter 
plus ou moins les interrupteurs de la structure des convertisseurs pour avoir le rendement 
maximal (noté rendement idéal sur la figure III-9). Ceci permettrait d’obtenir toujours un bon 
rendement quel que soit le point de fonctionnement du véhicule. Cette approche de rendement 
maximal est abordée par exemple dans [KOL12] pour augmenter les performances des 
structures d’électronique de puissance. Cependant l’augmentation du nombre de drivers pour 
piloter plus ou moins les interrupteurs de puissance va encore augmenter le prix et risque de 
rendre plus complexe les stratégies de commande du convertisseur.  
 
 Pour un cycle de conduite réel, c'est-à-dire, des variations de vitesse et de couple 
permanentes sur le véhicule, un trop grand nombre d’interrupteurs risque de dégrader 
fortement les performances de la structure de puissance. Ainsi il sera intéressant de confronter 
l’étude du nombre de semi-conducteurs à mettre en parallèle à un cycle de roulage. Ceci 
permettra sans doute de définir un nombre optimal de composants à mettre en parallèle pour 
obtenir les meilleures performances sur le convertisseur de puissance, pour le cycle considéré. 
Rendement 
idéal pour la 
structure 
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Cette étude sera présentée un peu plus tard dans le mémoire. Dans un premier temps nous 
présenterons quelques résultats sur l’évolution des rendements des structures étudiées pour 
quelques cas avant d’effectuer une étude plus générale. 
3.2. Rendement des convertisseurs étudiés 
 Dans cette partie, on s’intéresse à quelques cas particuliers afin de montrer les 
tendances de l’évolution des rendements pour l’onduleur de tension et les convertisseurs en 
cascade. Les résultats qui seront présentés sont effec ués pour la vitesse nominale du moteur 
qui est de 3550tr/min. On montrera l’évolution du rendement pour toute la plage de couple du 
moteur, de 0 à 32Nm. 
 
 Au niveau de fonctionnement des structures de puissance, on souhaite garder une 
fréquence de découpage en sortie à 20kHz, pour rester dans les zones de fréquences 
inaudibles chez l’être humain. Pour les convertisseurs en cascade, la fréquence de 
commutations des interrupteurs de puissance diminuera en fonction du nombre d’onduleurs 
qui sont mis en série par phase (comme vu à l’équation I-Eq3 du chapitre I grâce à la 
commande MLI de type PSPWM). 
3.2.1. Rendement avec des transistors MOSFET pour la TBT 
 La variation du nombre d’onduleurs par phase, le saut technologique des interrupteurs 
de puissance, le nombre de semi-conducteurs à mettre en parallèle et le niveau de tension mis 
en jeu dans la chaîne de traction font que le nombre de configurations à étudier est très 
important. Afin de ne pas alourdir le rapport et de présenter toutes les différentes possibilités 
au niveau des structures, nous nous concentrerons dans un premier temps sur certains aspects 
qui semblent les plus pertinents pour notre étude.  
 
 Le nombre de semi-conducteurs en parallèle étant éudié, on s’intéressera à quelques 
cas particuliers. La figure III-10 présente l’évolution des rendements pour l’onduleur de 
tension et les convertisseurs en cascade pour la TBT. Nous nous pencherons tout d’abord sur 
une technologie MOSFET pour les interrupteurs de puissance. Le nombre d’interrupteurs en 
parallèle est fixé à 8. Pour les convertisseurs en cascade, le nombre d’onduleurs est de 2, 3, 4, 
6 et 11. 
 
 
Figure III-10 : Evolutions des rendements en TBT de l’onduleur de tension et des convertisseurs 
en cascade pour 8 interrupteurs en parallèle. 
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 La figure III-10 montre un meilleur rendement pour les convertisseurs en cascade par 
rapport à l’onduleur de tension. Les meilleurs résultats sont obtenus pour 4 onduleurs en série 
sur une phase du convertisseur. Cependant il est possible de voir que les rendements se 
dégradent fortement lorsque le nombre d’onduleurs est d  6 et 11. Un nombre d’onduleurs 
trop important par phase n’est pas bénéfique pour les performances de la structure de 
puissance. Ceci est dû à l’augmentation du nombre total d’interrupteurs de la structure. Sur la 
figure III-11 on choisit de mettre 16 interrupteurs en parallèle. 
 
 
Figure III-11 : Evolution des rendements en TBT de l’onduleur de tension et des convertisseurs 
en cascade pour 16 interrupteurs en parallèle. 
 
 Un nombre plus important d’interrupteurs implique des changements peu notables sur 
le rendement maximal des structures. On assiste à un déplacement du rendement maximal 
vers des valeurs de couple plus importantes. Dans le domaine de la TBT et pour une 
technologie d’interrupteur MOSFET, les meilleurs rend ments sont toujours obtenus pour un 
nombre de 4 onduleurs en série pour une phase des convertisseurs en cascade. 
3.2.2. Comparaison des transistors GaN pour la TBT 
 Nous nous intéressons maintenant à l’observation de l’évolution des rendements entre 
l’onduleur de tension et les convertisseurs en cascade pour des transistors de type GaN. 
L’onduleur de tension nécessite l’utilisation de transistors avec une tenue en tension de 150V 
tandis que pour les convertisseurs en cascade la tenue en tension ne sera toujours que de 40V.  
 
 Entre les tenues en tension de 150V et 40V, les calibres en courant pour un seul 
interrupteur élémentaire sont respectivement de 12A et 33A (référence fabricant EPC1011 et 
EPC1015). Il faudra jusqu'à 3 interrupteurs en parallèle pour le composant avec une tenue en 
tension de 150V afin d’avoir le même calibre en courant que le composant ayant 40V de 
tenue en tension. Le courant maximal que doit supporter les interrupteurs de puissance pour la 
TBT est de 181A (Cf. partie 2.4 de ce chapitre). Pour la référence EPC1015, avec un calibre 
de 33A, il faudra au minimum 6 interrupteurs en parallèle. Pour la référence EPC1011 il en 
faudra 16 pour supporter les courants de la TBT.  
 
 La figure III-12 représente l’évolution du rendement des convertisseurs de puissance 
étudiés pour la vitesse nominale du moteur. Le nombre d’interrupteurs en parallèle est de 16 
pour l’onduleur de tension. Pour les convertisseurs n cascade le nombre d’interrupteurs en 
parallèle est fixé à 6. 
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Figure III-12 : Evolutions des rendements en TBT de l’onduleur de tension et des convertisseurs 
en cascade avec la technologie GaN. (16 interrupteurs en parallèle pour l’onduleur de tension 
contre 6 pour les convertisseurs en cascade) 
 
 Sur la figure III-12, on peut constater que le rendement maximal atteint 98%. De 
même que pour la technologie MOSFET, les meilleures performances pour les convertisseurs 
en cascade sont obtenues pour 4 onduleurs par phasedu convertisseur avec la technologie 
GaN. 
 
 Malgré un nombre d’interrupteurs plus important à mettre en parallèle, les transistors 
GaN offrent de meilleurs rendements par rapport à la technologie MOSFET. La rupture 
technologique entre les GaN et les MOSFET permet de gagner deux points sur le rendement 
sur l’onduleur de tension. 
3.2.3. Comparaison des rendements pour la BT 
 Pour le domaine de la BT, nous comparons d’abord les évolutions des rendements 
pour les technologies CoolMOS et IGBT pour l’onduleur de tension simple. La référence du 
composant retenu pour la technologie IGBT est SGH80N60UFD avec un calibre en courant 
de 80A. Pour la technologie CoolMOS, la référence du composant retenu pour le calcul des 
pertes est SPW52N50C3, il est donné pour un calibre en courant de 52A.  
 
 Cependant les calibres de courant donnés ici pour ces deux technologies sont valides 
pour une température de jonction de 25°C. Dans les données constructeurs les calibres en 
courant pour une température de jonction de 100°C sont donnés pour 40A pour l’IGBT et 
30A pour le CoolMOS. Quelle que soit la technologie, il faut au minimum 2 interrupteurs à 
mettre en parallèle pour supporter le courant maximl en BT si on suppose une température de 
jonction du composant à 125°C. Le courant maximal que doit supporter l’interrupteur est de 
45,5 A, ce cas de figure n’arrive que dans les conditi s extrêmes de fonctionnement de 
l’onduleur. Pour le point de fonctionnement nominal du moteur pour la BT, c'est-à-dire pour 
une puissance active de 9,3 kW (Vitesse de 3550tr/min et un couple de 25Nm), le courant que 
doit supporter l’interrupteur de puissance sera de 27A. Notre étude commencera par un seul 
interrupteur, ensuite nous étudierons l’évolution des rendements pour un nombre 
d’interrupteurs en parallèle plus important.  
 
 La figure III-13 montre l’évolution du rendement de l’onduleur pour un nombre 
d’interrupteurs en parallèle de 1, 3 et 5 entre la t chnologie IGBT et CoolMOS. 
Chapitre III 
 101 
 
 
Figure III-13 : Evolution des rendements en BT pour l’onduleur de tension entre les technologies 
CoolMOS et IGBT pour un nombre d’interrupteurs de 1, 3 et 5 en parallèle 
 
 Sur la figure III-13, on peut constater que les IGBT présentent de meilleures 
performances pour un seul interrupteur. Par contre les CoolMOS ont un meilleur rendement 
pour des valeurs de couple plus faibles. Les transistor  CoolMOS semblent devenir 
intéressants lorsque le nombre d’interrupteurs en parallèle est important. 
 
 La figure III-14 montre l’évolution du rendement pour les transistors IGBT et 
CoolMOS pour le point de fonctionnement nominal du moteur (3550tr/min et 25Nm) en 
fonction du nombre d’interrupteurs que l’on met en parallèle. 
 
 
Figure III-14 : Evolution du rendement  de l’onduleur de tension pour le point de 
fonctionnement nominal du moteur (3550tr/min et 25 Nm) pour les technologies IGBT et 
MOSFET en fonction du nombre d’interrupteur en parallèle. 
 
 Sur la figure III-14, les transistors CoolMOS dominent par rapport au IGBT à partir de 
6 interrupteurs en parallèle pour le point de fonctionnement nominal du moteur. 
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3.2.4. Rendement pour les convertisseurs en cascade pour la 
technologie MOSFET 
 
 Nous étudions ici l’évolution des rendements pour les convertisseurs en cascade dans 
le domaine de la BT. Les niveaux de tension que doivent supporter les interrupteurs de 
puissance sont au maximum de 75V lorsque l’on a 2 onduleurs en série. Seule la technologie 
MOSFET sera étudiée pour le moment pour les convertiss urs en cascade. Nous nous 
limiterons à un seul semi-conducteur par interrupter pour présenter les principales évolutions 
des rendements des convertisseurs en cascade. Les calibres en courant pour les transistors de 
puissance que l’on retrouve sur le marché peuvent largement supporter les courants de 45A 
calculés pour le fonctionnement en BT de la chaîne de traction. 
 
 La figure III-15 montre l’évolution des rendements des rendements pour 2, 3, 4, 5, 6, 
7, 8 et 10 onduleurs pour une phase des convertisseurs en cascade. 
 
 
Figure III-15 : Rendement des convertisseurs en cascade en BT pour la technologie MOSFET 
 
 Les meilleures performances sont atteintes pour 3 onduleurs par phase. Il est possible 
de constater que ces rendements se dégradent et devi nn nt faibles lorsque le nombre 
d’onduleurs en série devient élevé.  
3.2.5. Rendement pour les convertisseurs en cascade pour la 
technologie GaN 
 De la même façon que pour la partie précédente, nous présentons l’évolution des 
rendements pour les convertisseurs en cascade avec exclusivement la technologie GaN. La 
figure III-16 présente l’évolution des rendements toujours pour 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8 et 10 
onduleurs pour une phase du convertisseur. Par conte, on choisira de mettre 2 composants de 
puissance en parallèle pour supporter le courant de 45A. La majorité des composants 
commercialisés par EPC ont un calibre maximal en courant de 25 et 33A. Il faut noter que 
l’on prendra par contre 4 semi-conducteurs en parallèle pour 2 onduleurs par phase. En effet 
ceux-ci doivent avoir une tenue en tension de 150V et les seuls calibres en courant disponibles 
pour cette tenue en tension sont de 12A. 
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Figure III-16 : Rendement des convertisseurs en cascade en BT pour la technologie GaN 
 
 Sur la figure III-16, on remarque les mêmes tendances pour les évolutions des 
rendements que pour la technologie MOSFET. Le meilleur rendement est de 98% pour 3 
onduleurs en série par phase. Les rendements se dégradent pour un nombre élevé d’onduleurs 
par phase. 
3.3. Conclusion sur les rendements des structures étudiées 
 Les multiples configurations de cette étude rendent ifficiles le choix de la meilleure 
combinaison pour les technologies de l’interrupteur t leur nombre à mettre en parallèle. Les 
parties précédentes montrent que les convertisseurs n cascade dominent en terme de 
rendement par rapport à l’onduleur de tension. Pour les convertisseurs en cascade, on peut 
même trouver un optimum sur le nombre d’onduleurs à mettre en série afin d’obtenir le 
meilleur rendement possible. Au niveau des technologies des semi-conducteurs de puissance, 
les meilleurs rendements sont obtenus par les convertisseurs en cascade et les technologies 
des transistors GaN. 
 
 Le nombre de semi-conducteurs que l’on met en parallèle dans la structure n’a pas été 
étudié dans les parties précédentes. De manière générale un véhicule ne fonctionne jamais à 
un seul point de fonctionnement, il est donc intéressant d’étudier comment se comportent les 
performances de ces structures pour un cycle de roulage en fonction de ce nombre de semi-
conducteurs en parallèle. Une étude sur un cycle de roulage permettra de voir l’impact que 
peut avoir un nombre important de semi-conducteurs en parallèle. Les parties suivantes 
confrontent les convertisseurs étudiés à un cycle de roulage avec les différentes variables 
choisies (nombre d’onduleurs en série pour les convertisseurs en cascade, nombre 
d’interrupteurs en parallèle, fonctionnement en TBT ou BT pour la chaîne de traction). Le but 
est de trouver l’optimum pour chaque structure étudi e et de déterminer le nombre 
d’interrupteurs à utiliser pour obtenir les meilleurs gains énergétiques pour la chaîne de 
traction. C’est à dire de trouver et de définir pour un cycle de conduite le meilleur choix à 
faire pour les convertisseurs étudiés, celui qui permet de garantir les meilleures performances 
que l’on souhaite sur le véhicule. 
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4. Etudes des bilans énergétiques des structures pour n cycle 
de conduite donné 
4.1. Cycle de conduite normalisé 
 Jusqu’à présent, les performances des structures ont été essentiellement évaluées pour 
la vitesse nominale du moteur. Le fonctionnement d’un véhicule électrique est constitué 
d’accélérations, de décélérations et de différents niveaux de vitesse. Dans cette partie on 
souhaite étudier les différents gains énergétiques en fonction de l’onduleur choisi et pour un 
cycle de roulage normalisé afin d’y établir les performances pour les différentes 
configurations des convertisseurs étudiés. 
 
 Le cycle de roulage utilisé est le cycle NEDC (New European Driving Cycle) 
[DIR70]. C’est un cycle de conduite automobile normalisé qui reproduit les conditions de 
conduite que l’on peut rencontrer sur les routes européennes. Il permet de comparer les 
performances des automobiles sur leurs consommations et les émissions de polluants. Son 
principe est de réaliser un scénario formé d’accélérations/décélérations et de plusieurs paliers 
de vitesse. L’évolution au cours du temps de ce scénario de conduite est représenté sur la 
figure III-17. 
 
 
 
 
Figure III-17 : Cycle NEDC 
 
 Le cycle NEDC se déroule sur une période de 20 minutes soit 1200 secondes. Ce cycle 
se compose de plusieurs parties, la première partie (jusqu'à 800 secondes) s’appuie sur un 
cycle plus ancien nommé ECE-15, il est répété 4 fois et représente la partie urbaine du cycle 
de conduite NEDC. La seconde partie correspond à la partie extra urbaine qui est nommée 
EUDC (Extra-Urban Driving Cycle). Le véhicule électrique étudié est destiné pour usage 
urbain ou pour des sites industriels fermés, seule la partie urbaine de ce cycle sera retenue 
pour notre étude et le cycle extra-urbain ne sera pas pris en compte. Un des inconvénients du 
cycle de conduite étudié est qu’il se déroule sur terrain plat, il n’y a pas de prise en compte du 
dénivelé qui peut être rencontré sur une route de montagne par exemple. 
 
 En connaissant les caractéristiques mécaniques du véhicule (poids, aérodynamisme, 
rapport de réduction entre les moteurs et les roues, diamètre des roues), il est possible de 
déduire le couple et la vitesse que doit fournir le moteur du véhicule. Le cycle permettra de 
Cycle 
urbain  
Cycle  
extra urbain  
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connaître le point de fonctionnement de la chaîne de traction et de comparer les énergies 
consommées par le véhicule pour les différentes configurations choisies dans notre étude pour 
la chaîne de traction du véhicule. 
4.2. Outil de calcul des performances de la chaîne de traction 
 Un outil de calcul des performances énergétiques a été réalisé par l’IFSTTAR qui est 
un partenaire du projet VELECTA. Il a été développé dans les années 2000 par le Laboratoire 
de Transports et Environnement (LTE) et l’Institut National de REcherche sur les Transports 
et leur Sécurité (INRETS) [JEA99][TRI04]. Cet outil réalisé sous l’environnemnt 
Matlab/Simulink, modélise les différentes parties du véhicule telles que les batteries et les 
caractéristiques mécaniques du véhicule. Il permet entre autre de connaître l’impact sur l’état 
de charge de la batterie pour un cycle de conduite choisi. Le logiciel se compose d’une 
interface dans lequel l’utilisateur choisit le type d  véhicule qu’il veut étudier et le cycle de 
roulage auquel il veut que le véhicule soit soumis. L’interface utilisateur du logiciel est 
présentée sur la figure III-18. 
 
 
Figure III-18 : Interface utilisateur 
 
 Le programme permet de choisir des conditions initiales pour la simulation comme la 
profondeur de décharge initiale du pack de batteries, la température ambiante à laquelle est 
soumis le véhicule, d’ajouter des masses supplémentair s comme le poids du passager et de 
fixer la consommation des accessoires du véhicule. Les conditions initiales pour notre étude 
sont indiquées sur la figure III-18 et seront les mêmes quelle que soit la configuration choisie 
pour les convertisseurs étudiés. 
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 Une fois que tous les éléments ont été initialement définis, le logiciel lance la 
simulation sous simulink. La représentation du véhicule est faite sous forme de schéma bloc 
comme présenté sur la figure III-19. 
 
 
Figure III-19 : Environnement du véhicule 
 
 A partir de cet environnement, on a accès aux différents modèles des éléments du 
véhicule. Il permet aussi de tracer les caractéristiques et les données de fonctionnement de la 
chaîne de traction. Par exemple, la figure III-20 montre les variations du couple sur l’arbre du 
moteur et la vitesse du véhicule pour le cycle basse vitesse du cycle NEDC. 
 
 
Figure III-20 : Variation du couple sur l’arbre du moteur et de la vitesse du véhicule pour la 
partie basse vitesse du cycle NEDC 
 
 Sur la figure III-19, le bloc « machine électrique et son contrôle cartographie 1 » 
contient les modèles pour le convertisseur d’électronique de puissance et le moteur du 
véhicule. La figure III-21 représente ce que contient ce bloc de la simulation. 
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Figure III-21 : Modèle de pertes du convertisseur de puissance et du moteur 
 
 Le bloc « machine électrique et son contrôle cartographie 1 » contient les tables des 
pertes que l’on appelle aussi cartographie pour le moteur et le convertisseur de puissance. 
Notre intervention a été essentiellement réalisée sur les tables de pertes du moteur et de 
l’onduleur. L’association des cartographies des moteurs et des onduleurs permet d’obtenir les 
pertes dans la chaîne de traction, quel que soit son point de fonctionnement. Cependant, le 
véhicule passe par des phases de récupération d’énergie ou celle-ci est renvoyée dans la 
batterie. Comme vu sur la figure III-20, le couple d vient négatif lors de ces phases de 
récupération. Pour le cycle NEDC, ces phases de récupération sont courtes et le couple est 
relativement faible (~7Nm). Dans ces conditions, on fera donc l’hypothèse que les 
rendements dans le moteur et l’onduleur sont les mêmes dans les phases de fonctionnement 
motrices et génératrices. 
 
 Les figures III-22 et III-23 représentent les cartog aphies de rendement et de pertes 
pour le moteur et le convertisseur d’électronique de puissance. Afin de ne pas alourdir cette 
partie, les cartographies de rendement et de pertes ci-dessous se limitent au domaine de la 
TBT avec l’onduleur de tension avec 8 semi-conducteurs de technologie MOSFET en 
parallèle. 
 
(a) (b)  
Figure III-22 : Cartographies du moteur TBT (a) rendement (b) pertes en Watt 
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(a) (b)  
Figure III-23 : Cartographies de l’onduleur de tension TBT avec MOSFET (a) rendement (b) 
pertes en Watt 
 
 Plusieurs cartographies sont réalisées pour tous les convertisseurs de puissance étudiés 
avec différentes configurations (TBT, BT, nb inter n parallèle, onduleur de tension et 
convertisseurs en cascade). Grâce à l’outil de simulation développé par le LTE de 
l’IFSTTAR, les différentes configurations seront ainsi comparées de façon à trouver les 
meilleures performances sur la chaîne de traction du véhicule. 
4.3. Performances énergétiques de la chaîne de traction 
4.3.1. Récapitulatif sur l’étude 
 Le but est de comparer les structures des convertiss urs de puissances étudiés pour la 
TBT et la BT. Pour les convertisseurs en cascade, le nombre d’onduleurs sera considéré 
comme une variable, de même que le nombre de semi-condu teurs en parallèle pour réaliser 
la fonction interrupteur. L’objectif principal est de trouver le meilleur compromis : nombre 
d’onduleurs et nombre de semi-conducteurs à mettre n parallèle pour trouver les meilleures 
performances pour la chaîne de traction du véhicule. Les technologies des semi-conducteurs 
utilisées seront adaptées en fonction du convertissur et du niveau de tension étudiés pour la 
chaîne de traction. Le tableau suivant récapitule pour les convertisseurs étudiés et le niveau de 
tension du moteur, les technologies des interrupteurs utilisées avec leur calibre en tension 
(pour rappel un coefficient de sécurité de 2 a été choisi entre la tenue en tension du composant 
et la tension que le composant supporte réellement). 
 
 Moteur TBT  
(Ueff = 46V) 
Moteur BT  
(Ueff = 184V) 
Onduleur de tension 
(75V Bus) 
MOSFET 150V 
GaN 150V 
(300V Bus) 
IGBT 600V 
CoolMOS 600V 
Convertisseur en 
cascade (2 onduleurs 
par phase au minimum) 
(37V Bus) 
MOSFET <=40V 
GaN 40V 
(150V Bus) 
MOSFET <=150V 
GaN <=150V 
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 Dans la partie suivante, nous regarderons l’impact sur la consommation du véhicule 
pour les différents scénarios des convertisseurs. La consommation sera basée principalement 
sur la diminution de l’état de charge du véhicule (nommé en anglais SOC : State Of Charge). 
L’impact sur le SOC de la batterie dépend de la capa ité énergétique de celle-ci. La capacité 
énergétique est fixée à 10kWh pour le véhicule étudi  que ce soit pour un fonctionnement de 
la chaîne de traction en TBT ou BT. Les différences d  tension entre la TBT et la BT 
impliquent que la mise en série de batteries élémentair s sera différente. Il faudra donc jouer 
sur la capacité en Ah des cellules élémentaires pour avoir au final la même capacité 
énergétique pour les deux niveaux de tension étudiés pour la chaîne de traction. 
 
 Il faut noter que les résultats qui vont être présentés ne sont valides que pour la partie 
basse vitesse du cycle NEDC. Les impacts sur le SOCdes batteries ne seront pas les mêmes si 
le cycle de conduite étudié est différent. 
4.3.2. Impact sur SOC pour le domaine de la TBT 
 La figure III-24 présente la diminution du SOC pour l’onduleur de tension et les 
convertisseurs en cascade pour la technologie des int rrupteurs MOSFET. Le nombre limite 
d’interrupteurs en parallèle est de 20. On essaye de trouver le nombre optimal d’interrupteur à 
mettre en parallèle pour les différents convertisseurs de puissance étudiés. 
 
 
Figure III-24 : Diminution du SOC pour les convertisseurs étudiés dans le domaine de la TBT 
pour la technologie MOSFET 
 
 Les résultats obtenus restent à l’image des évolutions des rendements présentés à la 
figure III-10 et III-11 de ce chapitre. C'est-à-dire que dans cette configuration, les meilleures 
performances sont obtenues pour 4 onduleurs par phase pour les convertisseurs en cascade. 
Sur la figure III-24, on peut distinguer le nombre d’interrupteurs en parallèle optimal pour 
chaque configuration étudiée. 
 
 Sur la figure III-25, nous procédons aux mêmes essais sauf que les technologies des 
interrupteurs étudiés sont les transistors GaN.  
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Figure III-25 : Diminution du SOC pour les convertisseurs étudiés dans le domaine de la TBT 
pour la technologie GaN 
 
 La diminution la plus faible du SOC de la batterie est obtenue avec 4 onduleurs par 
phase pour les convertisseurs en cascade. Pour l’ondu eur de tension, le nombre 
d’interrupteurs en parallèle est plus élevé du fait du faible calibre en courant (12A) pour les 
transistors GaN avec une tenue en tension de 150V. 
4.3.3. Impact sur SOC pour le domaine de la BT 
 Pour le domaine de la BT, les transistors étudiés pour l’onduleur de tension seront les 
technologies IGBT et CoolMOS. Concernant, les convertisseurs en cascade, les interrupteurs 
utilisés sont exclusivement des MOSFET. 
 
 
Figure III-26 : Diminution du SOC pour les convertisseurs étudiés dans le domaine de la BT 
pour les technologies IGBT et CoolMOS pour l’onduleur de tension et la technologie MOSFET 
pour les convertisseurs en cascade 
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 Sur la figure III-27, l’onduleur de tension est touj urs étudié avec les transistors IGBT 
et CoolMOS. Par contre les transistors GaN seront étudiés pour les convertisseurs en cascade. 
Le nombre d’interrupteurs minimal pour les GaN sera fixé à 2 pour supporter les courants 
dans le domaine de la BT. Le nombre d’interrupteurs en parallèle initial est de 4 pour 2 
onduleurs par phase (toujours dû au faible calibre en courant pour la tenue en tension utilisée). 
 
 
Figure III-27 : Diminution du SOC pour les convertisseurs étudiés dans le domaine de la BT 
pour les technologies IGBT et CoolMOS pour l’onduleur de tension et la technologie GaN pour 
les convertisseurs en cascade 
 
 Sur les figures III-26 et III-27, il est possible d voir que les meilleures performances 
sont obtenues pour 3 onduleurs par phase pour les convertisseurs en cascade que ce soit pour 
la technologie MOSFET ou GaN. Néanmoins, la diminution de SOC les plus faibles est 
obtenue pour la technologie GaN. Concernant l’onduleur de tension, il est possible de voir 
que les IGBT présentent de meilleures performances que les CoolMOS pour un nombre 
d’interrupteurs en parallèle faible. La tendance s’inverse lorsque le nombre d’interrupteurs en 
parallèle est plus important pour les CoolMOS. 
4.3.4. Conclusions sur les résultats 
 En conclusion des résultats précédents, les convertiss urs en cascade présentent de 
plus faibles diminutions du SOC de la batterie du véhicule pour le cycle de conduite étudié. Il 
est même possible de voir que la technologie GaN présente de meilleures performances que 
les technologies IGBT, CoolMOS et MOSFET. 
 
 Sur la figure III-28, les plus faibles diminutions de SOC sont présentées pour les 
différentes configurations étudiées. Le nombre d’interrupteurs en parallèle est noté pour 
chaque configuration. Ce nombre correspond aux diminutions les plus faibles sur l’état de 
charge des batteries. 
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Figure III-28 : Diminution de l’état de charge pour les convertisseurs étudiés avec le nombre 
optimal d’interrupteurs pour chaque configuration de l’étude 
 
 Les plus faibles diminutions de SOC sont obtenues pour les convertisseurs en cascade 
avec des semi-conducteurs de technologie GaN dans le domaine de la BT. Les pertes les plus 
importantes sur le SOC sont obtenues pour l’onduleur d  tension avec des interrupteurs à 
IGBT. 
 
 Sur la figure III-29, l’onduleur de tension en TBT avec la technologie MOSFET est 
pris comme référence. A partir de celle-ci, les gains en mètre par kilomètre pour les 
différentes configurations de structure sont déduits. Le nombre d’interrupteurs en parallèle est 
le même que ceux présentés sur la figure III-28. 
 
 
Figure III-29 : Gain en m/km pour les convertisseurs étudiés pour chaque configuration de 
l’étude 
 
 Si on compare aux niveaux des structures de puissance  étudiées, ce sont les 
convertisseurs en cascade qui dominent par rapport à l’onduleur de tension. Le gain maximal 
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obtenu est de 145m/km, soit un gain de 14,5% pour les convertisseurs en cascade avec les 
technologies GaN par rapport à la référence choisie. 
4.4. Conclusion sur l’étude et perspectives 
 Il faut noter que les résultats présentés ne sont valides que pour le cycle de roulage 
NEDC. Les résultats sur les gains et le nombre d’interrupteurs en parallèle seront différents si 
le cycle de conduite diffère de celui étudié. De plus l’association de composants de puissance 
impose une réalisation plus délicate pour les convertiss urs de puissance ; des règles sur le 
placement des composants et le routage des circuits imprimés devront être respecté 
s’affranchir au mieux des problèmes de compatibilités électromagnétiques. 
 
 De même, l’influence du convertisseur et de sa commande sur le moteur n’a pas été 
prise en compte. Surtout pour les convertisseurs en cascade où le nombre de niveaux de la 
tension de sortie est plus important que pour l’onduleur de tension. Cette production de 
plusieurs niveaux de tension améliore le spectre de la t nsion produite et tend à diminuer les 
pertes fer du moteur. Dans [CES96], l’étude des pertes fer supplémentaires dues aux 
convertisseurs à modulation de largeur d’impulsions a été effectuée. L’étude montre que le 
nombre de niveaux de tensions produits par les convertisseurs diminue les pertes fer au sein 
du moteur. La figure III-30 présente l’évolution des pertes fer par kilogramme pour une 
machine à courant alternatif en fonction de la profondeur de modulation de la commande et 
du nombre de niveaux produits en sortie de l’onduleur. Ceci est d’autant plus important que la 
présence de filtres en sortie de l’onduleur ne sembl  pas être à l’ordre du jour pour les 
véhicules électriques. 
 
 
Figure III-30 : Pertes fer en W/kg pour le moteur en fonction de la profondeur de modulation 
pour 3 niveaux et 5 niveaux de tension sur la sortie du convertisseur de puissance [CES96] 
 
 Ainsi, comme il est possible de voir sur la figure III-30 les pertes fer dans le moteur 
diminuent si le nombre de niveaux sur la tension de sortie devient plus important. Des gains 
supplémentaires sur les pertes peuvent être attendus sur le moteur pour les convertisseurs en 
cascade ce qui peut encore augmenter les performances de la chaîne de traction et son 
autonomie. 
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5. Conclusion 
 Dans ce chapitre, l’onduleur de tension et les convertisseurs en cascade ont été 
comparés. Le nombre d’interrupteurs de puissance mis en parallèle a été étudié. On démontre 
qu’un nombre plus important d’interrupteurs en parallèle peut augmenter le rendement du 
convertisseur. Cependant le convertisseur de puissance étudié est sollicité à différents régimes 
de fonctionnement. Il ne fonctionne que très rarement à son point de fonctionnement nominal, 
un nombre trop important de semi-conducteurs en parallèle peut venir dégrader les 
performances du système. 
 
 Afin de définir les meilleures conditions de fonctionnement pour les convertisseurs 
étudiés, plusieurs paramètres ont été pris en compte dans cette étude. Le nombre d’onduleurs 
par phase pour les convertisseurs en cascade et le nombre de semi-conducteurs à mettre en 
parallèle pour réaliser la fonction interrupteur au sein des structures de puissance ont été 
considérés comme variables. L’étude de la chaîne de traction pour deux niveaux de tension 
différents, la TBT et la BT ont permis d’utiliser plusieurs technologies de semi-conducteurs. 
Ainsi, toutes les configurations possibles dans notre é ude ont été confrontées à un cycle de 
conduite normalisé. Ce cycle a permis de définir les meilleurs choix à effectuer au niveau des 
structures pour obtenir les meilleures performances sur la chaîne de traction du véhicule. 
 
 Les meilleures performances sur la chaîne de traction ont été obtenues dans le domaine 
de la BT, pour les convertisseurs en cascade avec 3 onduleurs par phase. Dans cette 
configuration les transistors de type GaN présentent d s gains importants en autonomie sur le 
véhicule. Néanmoins, l’influence des convertisseurs multi niveaux sur les performances du 
moteur n’a pas été prise en compte. Des précédents travaux sur l’influence du nombre de 
niveaux de tension appliqués au moteur permettent d diminuer les pertes au sein de ceux-ci 
[CES93]. Une étude complémentaire sur l’amélioration des performances énergétiques des 
moteurs permettrait de mettre encore plus en avant les bénéfices que peuvent apporter les 
convertisseurs en cascade sur l’autonomie du véhicule. 
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1. Introduction 
 Le but de ce chapitre est de démontrer que le convertisseur à base d’onduleur en 
cascade est capable d’effectuer d’autres fonctions que l’alimentation du moteur de la chaîne 
de traction, avec peu de modifications de la structure de conversion. En particulier, deux 
autres fonctions importantes sont intéressantes pour le système : la fonction d’équilibrage 
entre les différentes sources d’alimentation de la structure et la fonction de recharge en 
minimisant les éléments d’électronique de puissance à ajouter. 
 
 Une partie de ce chapitre est consacrée aux système  de management des batteries du 
véhicule plus souvent appelées BMS (Battery Management System). Ce système de 
surveillance permet d’avoir un pack de batteries avec des cellules élémentaires présentant un 
état de charge le plus uniforme possible afin d’augmenter la durée de vie du pack. Les 
convertisseurs en cascade se composent de plusieurs onduleurs alimentés à partir de sources 
totalement indépendantes et isolées. Cette structure sera étudiée afin de participer à 
l’équilibrage de ces différentes sources d’alimentations. 
 
 Lors de la recharge du véhicule à partir du réseau d’ limentation, le convertisseur de 
traction n’est pas utilisé. La charge des batteries est réalisée le plus souvent à partir d’un 
convertisseur annexe. L’idée de base est d’utiliser le convertisseur de traction comme 
chargeur. On parle alors de chargeur « intégré » [CHA97]. Cette approche permet d’éviter 
l’ajout d’un convertisseur supplémentaire dans le véhicule et apporte un gain sur 
l’encombrement, le poids et le coût du véhicule. 
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2. Réalisation d’une branche des convertisseurs en cascade 
 Nous allons tout d’abord présenter la réalisation echnologique du convertisseur qui 
nous servira pour valider les nouvelles fonctions présentées dans ce chapitre. Un convertisseur 
d’électronique de puissance est généralement composé de deux parties : la partie commande 
et la partie puissance. La partie commande que l’on n mme le plus souvent commande 
éloignée a pour rôle de générer et de transférer les signaux de commande à la partie puissance. 
Cette dernière, dans le cas d’un véhicule électrique, transfert l’énergie des batteries vers le 
moteur de traction. La partie puissance se compose d’interrupteurs de puissance. De façon 
générale, une interface entre la partie commande et la partie puissance est utilisée. Celle-ci 
s’appelle la commande rapprochée et a pour rôle d’amplifier en puissance les signaux issus de 
la commande éloignée pour piloter les interrupteurs de la partie puissance. Elle fait appel à 
des « drivers » (allumeurs) qui peuvent avoir des fonctions d’isolation pour régler des 
problèmes de perturbation et de potentiels flottants. Les interfaces de mesure sont importantes 
dans les convertisseurs de puissance : elles transmettent les informations nécessaires à la 
partie commande éloignée pour le bon pilotage de la partie puissance. Elles sont nécessaires 
dans le cas où l’on souhaite effectuer des processus de contrôle et régulations. Les parties 
suivantes expliquent les différents éléments qui comp sent le convertisseur de puissance. 
2.1. Partie puissance 
 Afin de démontrer le fonctionnement et d’étudier ls convertisseurs en cascade, une 
expérimentation avec 3 onduleurs monophasés a été réalisée. Ces 3 onduleurs ont été mis en 
série pour représenter une phase du convertisseur. Bien que les meilleures performances dans 
l’étude du chapitre III aient été obtenues avec les transistors GaN, les transistors de puissance 
choisis pour réaliser les convertisseurs sont des MOSFET (référence fabricant 
IRFP4110ZPBF d’un calibre en tension de 100V et en courant de 180A). Ce choix s’explique 
principalement par la mise en œuvre limitée des premiers composants du marché (puces nues, 
non mises en boîtier), ainsi que leurs sensibilité aux surtensions de grille qui peuvent détruire 
très facilement les composants [XI12]. Nous avons choisi de mettre un seul transistor pour 
réaliser la fonction interrupteur au sein des onduleurs, pour simplifier la réalisation. La figure 
IV-1 présente la photo des trois onduleurs réalisés pour notre étude. 
 
(a)  (b)  
Figure IV-1 : Expérimentation des convertisseurs en cascade, réalisation d’une phase du 
convertisseur avec 3 onduleurs monophasés connectés en série (a) schéma de principe (b) 
réalisation expérimentale 
Connectique 
de sortie du 
bras de 
l’onduleur 
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 Chaque onduleur élémentaire comporte deux Convertiss urs Analogiques Numériques 
(CAN) afin de mesurer la tension et le courant fournis par l’alimentation de l’onduleur. Ces 
CAN communiquent par liaisons série SPI avec la commande éloignée. A partir d’un capteur 
de courant LEM de référence HAIS-50P [LEM] et d’un pont diviseur de tension il est possible 
de mesurer le niveau de tension et le courant fourni par l’alimentation de l’onduleur. 
 
 Les commandes rapprochées pour piloter les interrupteurs de puissance sont 
spécialement conçues pour le pilotage de bras d’onduleur [IR21844]. Ces commandes sont 
dédiées à la commande de bras d’onduleur ; l’isolation de la commande de l’interrupteur 
« high side » est effectuée avec la méthode « bootstrap » [LEF03]. Ces commandes génèrent 
deux signaux de commande à partir d’un seul, ceci prmet de diminuer par deux le nombre de 
commandes à générer pour la partie commande éloignée. Un temps mort entre les deux 
signaux de commande est fixé par le driver lui-même, ceci permet de réduire les risques de 
court-circuits qui peuvent apparaître par inadvertance lors de la mise en œuvre de la 
commande éloignée.  
 
 La figure IV-2 présente les différents éléments expliqués dans les paragraphes 
précédents pour un onduleur monophasé élémentaire. 
 
 
 
 
        
 
 
 
Figure IV-2 : Fléchage des différents éléments d’un onduleur élémentaire 
 
 De plus, une protection contre les courts-circuits a été rajoutée pour prévenir de la 
défaillance d’un semi-conducteur du montage. Cette protection vient directement forcer le 
court-circuit des grilles des composants de puissance.  
 
 La figure IV-3 présente le schéma de principe d’un onduleur élémentaire avec toutes 
les fonctions implantées dans celui-ci. 
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Figure IV-3 : Schéma de principe d’un onduleur élémentaire 
 
 Une interface d’isolation réalisée à base d’optocoupleurs HCPL2200 [AVAGO] est 
utilisée pour isoler les signaux issus des CAN et de commandes entre la partie puissance et la 
partie commande éloignée. 
2.2. Partie commande 
 Pour piloter les convertisseurs, une commande numérique a été utilisée. Celle-ci 
devient incontournable dans les convertisseurs de puissance. La commande numérique fait 
appel à des composants qui sont programmables plusieurs fois, ce qui procure une plus grande 
flexibilité sur les modifications qu’on peut lui apporter par rapport à une commande de type 
analogique.  
 
 Du fait du grand nombre d’interrupteurs de puissance à piloter pour les convertisseurs 
en cascade et des nombreux retours d’informations nécessaires pour le fonctionnement du 
montage, le choix a été orienté sur l’utilisation d’un FPGA (Field Programmable Gate Array). 
Ce composant permet de disposer d’un grand nombre d’entrées/sorties qui peuvent se révéler 
nécessaires pour commander des convertisseurs avec un nombre important d’interrupteurs de 
puissance. Un kit de développement FPGA cyclone III du fabricant ALTERA a été utilisé 
[ALTERA]. La figure IV-4 présente le kit de développement. 
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Figure IV-4 : Kit de développement FPGA cyclone III [ALTERA] 
 
 Afin d’interfacer cette carte de développement avec les convertisseurs en cascade, 
deux cartes d’extensions ont été réalisées. Les entrées/sorties du FPGA ont pour niveau de 
tension 2.5V tandis que les signaux à envoyer aux onduleurs ont un niveau de tension de 15V. 
Une des deux cartes d’extension adapte les niveaux de tension entre le FPGA et les onduleurs. 
La figure IV-5 montre la photo de la carte de mise en forme des signaux entre le FPGA et les 
onduleurs.  
 
 
 
Figure IV-5 : Carte d’extension de mise en forme des signaux 
 
 Une seconde carte d’extension a été réalisée pour mesurer tous les signaux nécessaires 
au pilotage du moteur. Cette carte contient principalement des CAN, elle récupère les signaux 
du capteur de position du rotor du moteur, les courants dans les phases du convertisseur et la 
tension d’un potentiomètre qui donne une référence de couple ou de vitesse du moteur. La 
photo de cette seconde carte d’extension est présentée sur la figure IV-6. 
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Figure IV-6 : Carte de mesure pour la commande du moteur 
 
 La partie commande a été complètement étudiée pour réaliser une commande de type 
vectorielle pour le moteur. Cependant ce principe de commande a été développé uniquement 
en boucle ouverte et ne sera pas décrit dans ce manuscrit. Il nous est apparu plus intéressant 
de montrer la faisabilité des autres fonctions annexes que peuvent réaliser les convertisseurs 
en cascade. Afin de tester le convertisseur, les 3 onduleurs ont été mis en série et la sortie de 
la structure a été connectée sur une charge RL. Le principe de commande PS-PWM a été 
implanté dans le FPGA afin de produire une tension inusoïdale à la sortie. Le nombre de 
niveaux de tension de sortie du convertisseur suit la relation suivante : 
 
1_2_ +×= onduleursNbniveauNb  IV-Eq1 
 
 Avec 3 onduleurs, il est donc possible de produire 7 niveaux de tension à la sortie du 
convertisseur. La figure IV-7 représente la tension de sortie des trois onduleurs sur la charge 
RL (R = 3Ohm et L = 500µH). La fréquence de découpage pparente en sortie est fixée à 
20kHz pour être dans la zone de fréquence inaudible. La fréquence de commutation des 
interrupteurs de puissance de la structure est fixée à 3333Hz pour respecter l’équation I-Eq3 
du chapitre I pour le principe de commande PS-PWM. 
 
 
Figure IV-7 : Signaux de sortie du montage sur RL 
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3. Utilisation des convertisseurs en cascade comme équilibreur 
de batteries 
3.1. La nécessité des équilibreurs (BMS) 
 Comme exposé dans le chapitre I, les packs de battries sont composés de cellules 
élémentaires mises en série et parallèles pour atteindre la tension et la capacité désirées pour 
l’application donnée. La technologie des batteries utilisées est la technologie lithium. Avec 
leur forte densité volumique, elles sont devenues incontournables pour les applications 
embarquées. Or les cellules lithium ont de fortes contraintes d’utilisation. Elles ne sont pas 
adaptées pour les décharges profondes et les surcharges. De plus l’association série diminue la 
durée de vie et la capacité totale du pack si elles ne ont pas maintenues au même niveau de 
charge [KUH05]. Afin d’éviter ce problème, chaque cellule doit être surveillée. Généralement 
les systèmes de surveillance sont appelés BMS (Batterie Management System). Ils permettent 
de surveiller la tension de chaque cellule composant le pack batteries. Ces BMS assurent si 
nécessaire un équilibrage de chaque cellule élémentair  du pack de batteries afin qu’elles 
aient un état de charge le plus uniforme possible. 
3.2. Les différents types de BMS 
 Plusieurs types de BMS se retrouvent dans la littérature [KUT96][KUT97] 
[KUH05][MOO05][LEE05][LEE06][JIA08][PAR09][WEI09]. Dans [KUT96], on retrouve 
un aperçu général de toutes les techniques d’équilibrage qui peuvent être mises en œuvre. On 
retrouve généralement deux types d’équilibreurs : le  équilibreurs passifs ou actifs. 
3.2.1. Les équilibreurs passifs 
 Chaque cellule est à associer à un interrupteur en série avec une résistance. 
L’interrupteur est commandé en fonction de l’état de charge de la cellule élémentaire à 
laquelle il est connecté. Ainsi, l’équilibreur dissipe l’énergie des cellules dans des résistances 
en série. L’énergie est ainsi perdue et dissipée sous forme de chaleur. Le schéma de principe 
est présenté figure IV-8. 
 
 
Figure IV-8 : Equilibrage passif 
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3.2.2. Les équilibreurs actifs 
 Les équilibreurs actifs redistribuent l’énergie des cellules les plus chargées aux 
cellules les plus faibles. Ces équilibreurs reposent le plus souvent sur des structures inspirées 
de topologies classiques de l’électronique de puissance avec des convertisseurs de type 
DC/DC [PAR09]. Deux principes d’équilibrages actifs peuvent être retrouvés : 
 
Equilibrage à transfert d’énergie indirect (Equilib rage deux à deux) 
 
 L’équilibrage deux à deux est un système simple qui permet de gérer deux cellules à la 
fois. Le schéma de principe de ce type d’équilibreur est présenté figure IV-9. 
 
 
Figure IV-9 : Equilibrage deux à deux 
 
 Ce système d’équilibrage est très simple à mettre n œuvre. Néanmoins, il n’est pas le 
meilleur au niveau énergétique car le transfert d’énergie n’est pas effectué directement des 
cellules les plus chargées vers les cellules les plu faibles. Les transferts d’énergie sont 
indirects entre les cellules car ils sont effectués de proche en proche. Cependant la conception 
de cet équilibrage le rend très modulaire, c'est-à-dire qu’il peut être étendu simplement pour 
un nombre de cellules plus important. 
 
Equilibrage à transfert d’énergie direct 
 
 Les systèmes d’équilibrage à transfert d’énergie dir ct utilisent généralement un 
transformateur à multi-enroulements pour transférer les énergies entre les cellules [KUT97]. 
La figure IV-10 montre un exemple de montage pour la réalisation d’un équilibrage avec un 
transformateur à multi enroulements. L’enroulement extérieur est un enroulement 
supplémentaire pour démagnétiser le transformateur. Un des avantages de ce système est qu’il 
s’occupe du pack batteries dans sa globalité, contrairement à l’équilibrage deux à deux, le 
transfert d’énergie se fait directement de la cellul  la plus chargée à la plus faible. 
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Figure IV-10 : Equilibrage avec transformateur multi enroulements 
 
 Dans le cas de l’équilibrage deux à deux, le rendement de la structure pour un transfert 
d’énergie sera égal au rendement du circuit d’équilibrage multiplié par le nombre de circuit 
par lequel devra transiter l’énergie. Tandis que pour un équilibrage à multi-enroulements, le 
transfert d’énergie se fait directement de la cellul  a plus chargée à la plus faible, donc il y a 
moins de pertes au global et le rendement de la structure sera amélioré. 
 
 Cependant, le système d’équilibrage avec transformateur à multi-enroulements 
nécessite l’utilisation d’une supervision globale pour déterminer comment répartir l’énergie 
entre les différentes cellules. Selon le nombre de cellules utilisées, les stratégies d’échanges 
d’énergie entre les différentes cellules peuvent s’avérer être un vrai casse-tête pour la 
réalisation de la commande. De plus, ce type d’équilibrage n’est pas très flexible lorsque le 
nombre de cellules est plus important car cela oblige de redimensionner un transformateur. 
3.3. Principe utilisé pour effectuer un équilibrage avec les 
convertisseurs en cascade 
 Le but de cette partie est de démontrer que la structure des onduleurs en cascade 
présentés dans cette thèse est capable d’assurer une fonction d’équilibrage « macroscopique ». 
Il faut noter que chaque entrée des onduleurs monophasés du convertisseur se compose de 
plusieurs batteries en série. On peut parler d’équilibreur pour un système qui s’occupe des 
cellules élémentaires. Si les convertisseurs en cascade ne sont pas étendus jusqu'à la cellule 
élémentaire, ils ne peuvent pas être considérés comme de vrais équilibreurs mais comme un 
complément à l’équilibrage. Un équilibreur devra être encore présent pour les cellules 
élémentaires en entrée des onduleurs monophasés de la tructure de puissance étudiée. 
 
 Les transferts d’énergie ne peuvent pas se faire entr  les différentes sources sans un 
stockage intermédiaire de type inductif ou capacitif. Il est donc nécessaire de disposer d’un 
élément de stockage entre les différents onduleurs monophasés. L’idée principale est d’utiliser 
les enroulements du moteur monté en étoile comme éléments de stockage. L’utilisation des 
enroulements du moteur en tant qu’inductance a déjà ét  étudiée et réalisée dans [CHA97] 
pour un moteur de type asynchrone. Cette approche ne peut pas être vraiment valide pour un 
moteur à aimant permanent : le champ du rotor créé par les aimants s’alignera avec le champ 
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créé au stator. Il sera donc nécessaire de bloquer le rotor du moteur. Néanmoins, l’approche 
pour l’équilibrage avec le CHB décrite dans la suite de ce rapport reste valable si on ajoute 
une inductance ou si on utilise les inductances du moteur. 
 
 Les convertisseurs en cascade se composent de nombreux ras d’onduleurs qui 
peuvent être tous contrôlés de manière indépendante p r la commande. Ceci permet plusieurs 
configurations de la structure pour le transfert d’énergie d’une source à une autre. La figure 
IV-11 représente les interrupteurs à fermer pour permettre le transfert d’énergie entre les deux 
premières sources du convertisseur. 
 
 
 
Figure IV-11 : Interrupteurs à fermer pour un échange d’énergie entre deux sources 
 
 Chaque onduleur peut être court-circuité afin d’être équivalent à un fil vu de la 
structure (il faudra prendre en compte les pertes de conduction dans les composants passants). 
En simplifiant la structure présentée à la figure IV-11, il est possible de retrouver une 
nouvelle structure qui est représentée sur la figure IV-12. 
 
 
Figure IV-12 : Schéma équivalent simplifié après configuration des interrupteurs 
 
Interrupteurs à fermer pour 
effectuer un transfert d’énergie 
entre les deux premières 
sources du convertisseur 
Chapitre IV 
 129 
 Comme expliqué plus haut, l’inductance représente les inductances du moteur ou une 
inductance rajoutée pour effectuer le stockage d’énergie (voire une inductance du filtre LC de 
sortie, dans le cas où il serait présent). Les bras d’onduleurs extérieurs permettent de mettre au 
même potentiel les masses de chaque source en fermant les interrupteurs S2 et S8. On obtient 
donc un nouveau schéma équivalent de la structure comme montré sur la figure IV-13. 
 
 
Figure IV-13 : Schéma équivalent pour avoir la même référence de tension pour connecter les 
deux masses des batteries  
 
 La figure IV-14 montre que l’on a un hacheur à accumulation inductive bidirectionnel 
composé de deux bras d’onduleur, le transfert d’énergie se fera de la cellule la plus chargée à 
la plus déchargée. Donc selon l’état de charge des deux sources, il est possible de connaître la 
direction à donner au courant et les interrupteurs à faire commuter. On fera commuter le bras 
d’onduleur où se trouve la batterie la plus chargée, tandis que le bras d’onduleur auquel est 
connectée la batterie la plus faible ne sera pas commandé. 
 
 
Figure IV-14 : Hacheur à accumulation bidirectionnel 
3.4. Démonstration de l’équilibrage pour une branche des 
convertisseurs en cascade 
 Le principe de l’équilibrage sera effectué sur une branche des convertisseurs en 
cascade qui constitue une phase de l’onduleur. Sur cette phase on distinguera chaque onduleur 
élémentaire par la lettre A, B et C comme montré sur la figure IV-15. L’équilibrage des 
sources qui sera mis en œuvre est l’équilibrage deux à deux. Cette technique est plus simple 
d’un point de vue commande et elle peut aisément être é endue pour un nombre de 
convertisseurs plus important. Le transfert d’énergie se fera toujours entre les onduleurs A et 
B, B et C et C et A. Ceci se fera de manière cyclique jusqu’à ce que les trois sources 
présentent la même valeur. 
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(a)  (b)  (c)  
Figure IV-15 : (a) Transfert entre A et B (b) Transfert entre B et C (c) Transfert entre C et A 
 
 Le logiciel de simulation PSIM a été utilisé afin de valider l’approche de l’équilibrage 
pour les convertisseurs en cascade. Le schéma de lasimulation est présenté figure IV-16. 
Aucune modification sur la partie puissance n’est nécessaire, seule la partie commande est 
concernée. On utilise des condensateurs chargés à différentes tensions pour simuler l’état de 
charge des batteries. 
 
 
Figure IV-16 : Simulation Psim : équilibreur avec 3 onduleurs  
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 Dans la figure IV-15 il est possible de distinguer plusieurs sous-systèmes. Le sous-
système « gestion des interrupteurs » configure tous les interrupteurs de la structure pour 
effectuer une recharge de façon cyclique (transfert entre les onduleurs A et B, B et C et C et 
A). Le sous-système « Pré-contrôle » va de pair avec le système précédent, selon la 
configuration des interrupteurs à utiliser, il valide ou non l’utilisation des bras de l’onduleur 
en fonction de l’état de charge de leur source d’alimentation. Et pour finir, les sous-systèmes 
« Régulation des sources » comparent l’état de charge entre les deux sources à équilibrer et 
effectuent le transfert d’énergie de la source la plus chargée à la moins chargée. 
 
 La simulation est effectuée pour seulement une branche des convertisseurs en cascade. 
Les batteries sont simulées en utilisant des condensat urs d’une capacité de 10mF avec 
différents niveaux de charge. Dans cette approche on suppose que la tension du condensateur 
V2 (connecté à l’onduleur B pour la figure IV-14) est initialement chargé à 80V tandis que les 
deux autres condensateurs sont chargés à 45V. Le courant utilisé pour la charge et décharge 
des condensateurs est régulé à 2,5A. La valeur de l’in uctance a été réglée arbitrairement à 
1mH. Les résultats de la simulation sont donnés figure IV-17. 
 
 
Figure IV-17 : Résultat de la simulation. En haut : tension des condensateurs. En bas : courant 
dans l’inductance 
 
 Cette simulation démontre que le transfert d’énergie entre les différentes sources est 
possible avec les convertisseurs en cascade. Cette structure permet donc d’effectuer un 
équilibrage et contribuer à l’équilibrage des sources pour avoir des sources avec un état de 
charge uniforme. 
3.5. Test expérimental de l’échange d’énergie entre deux sources 
 Dans cette partie, on démontre expérimentalement que le transfert d’énergie peut se 
faire entre deux onduleurs monophasés. Pour cela, la manipulation effectuée avec les 3 
onduleurs a été utilisée. Le programme numérique a été adapté pour adopter une technique 
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d’équilibrage entre deux sources du système. Afin de simuler l’état de charge des batteries, 
celles-ci ont été émulées en utilisant des condensat urs d’une capacité de 42mF et d’une tenue 
en tension de 650V avec différents niveaux de charge (fi ure IV-18). 
 
 
Figure IV-18 : Bancs de condensateurs utilisés pour émuler l’état de charge des batteries 
 
 Le programme du FPGA mesure la tension à l’entrée de chaque onduleur (on suppose 
que le niveau de la tension aux bornes des condensateur  représente l’état de charge de 
batteries). Le programme configure les interrupteurs de la structure pour équilibrer les 
condensateurs. Avant de commencer la phase d’équilibrage, les bancs de condensateur sont 
chargés avec un courant continu constant. Un banc de condensateur est nominalement chargé 
à une tension de 80V tandis que l’autre est chargé à 50V. Pour effectuer l’accumulation 
inductive on place une inductance de 0,5mH entre les deux convertisseurs. La fréquence de 
découpage des interrupteurs de puissance est fixée à 20kHz. La régulation du courant dans 
l’inductance a été régulée à une valeur de 10mA pour une meilleur visualisation de la 
dynamique des signaux et surtout ne pas détruire les convertisseurs. Les résultats 
expérimentaux de l’équilibrage sont présentés figure IV-19. 
 
 
Figure IV-19 : Equilibrage des deux bancs de condensateurs 1 Phase de recharge à courant 
constant 2 Phase d’équilibrage 
 
 Durant la première phase, les condensateurs sont conne tés à des alimentations 
continues pour les recharger. Les tensions des condensateurs sont maintenues à leurs valeurs 
Point d’équilibre 
atteint 
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respectives par ces alimentations. Dans la seconde phase, les alimentations des condensateurs 
sont déconnectées et la partie commande effectue l’équilibrage des deux sources. Une fois le 
point d’équilibre atteint, la commande réalisée à partir du FPGA arrête le fonctionnement des 
convertisseurs. 
 
 Il est possible de remarquer que le bilan d’énergie n’est pas parfait entre les deux 
sources d’alimentation des onduleurs. En effet le banc de condensateurs le plus chargé perd 
plus d’énergie qu’il en a transféré au banc de condensateur le moins chargé. Les pertes pour 
ce mode de fonctionnement n’ont pas été estimées par la mesure des grandeurs électriques sur 
les différents éléments, mais il est possible de fair  le rapport des énergies pour le calcul du 
rendement. En effet, une partie de l’énergie est dissipée en pertes par conduction et en pertes 
par commutation dans les éléments du montage tel les composants actifs et passifs 
(inductance placée entre les convertisseurs pour effectuer l’accumulation inductive).  
 
 Même si les pertes pour ce mode de fonctionnement n’o pas été estimées, il est tout 
de même possible d’établir le rendement du montage en ffectuant le rapport entre l’énergie 
fournit par le banc de condensateurs le plus chargé et l’énergie récupérée par le banc de 
condensateurs le moins chargé. L’énergie disponible dans un condensateur est établie par 
l’équation suivante : 
 
2
2
1
UCE urCondensate ⋅⋅=  IV-Eq2 
 
Avec :  C la capacité du condensateur [F] 
 U la tension aux bornes du condensateur [V] 
 
 On peut donc calculer les énergies stockées dans les bancs de condensateurs avant la 
phase d’équilibrage de ceux-ci. Ensuite après la phase d’équilibrage des condensateurs, il est 
possible de calculer à nouveau les énergies restant dans les condensateurs. Le tableau 
suivant récapitule les énergies stockées avant et après la phase d’équilibrage (on notera C1 le 
banc de condensateurs le plus chargé et C2 le banc de condensateurs le moins chargé). 
 
Etat initial 
Tension aux 
bornes du 
condensateur 
Capacité du 
condensateur 
Energie stockée 
80V 42mF JE initialeC 134_1 =  
50V 42mF JE initialeC 5.52_2 =  
 
 Etat Final 
Tension aux 
bornes du 
condensateur 
Capacité du 
condensateur 
Energie stockée 
58V 42mF JE finaleC 6.70_1 =  
58V 42mF JE finaleC 6.70_2 =  
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 Le rendement de la structure peut être établie entre l’énergie récupérée dans C2 et 
l’énergie perdue dans C1. Ainsi le rendement peut être effectué à parti de l’équation suivante : 
 
%5.28100100
1
2
_1_1
_2_2 =⋅
∆
∆=⋅
−
−
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C
C
finaleCinitialeC
initialeCfinaleC
E
E
EE
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η  IV-Eq3 
 
 On obtient un rendement de 28,5% pour la structure d ant cette phase d’équilibrage. 
Les tests ont été faits pour une régulation de courant à faible valeur (10mA). Ce choix 
explique le faible rendement obtenu pour la structure dans ce mode de fonctionnement. A 
partir du calcul théorique des pertes de la structue en mode équilibrage, il est possible de 
retrouver un de rendement de 28,5% pour un courant régulé à 9,6mA (figure IV-20). 
 
Figure IV-20 : Rendement de la structure en mode équilibrage pour des valeurs faibles pour la 
régulation de courant 
 
 Une des pistes pour augmenter ce rendement serait d’augmenter la quantité d’énergie 
par unité de temps transférée entre les deux sources d’alimentation. L’idéal serait de se situer 
au point de rendement maximal des convertisseurs pour perdre le minimum d’énergie lors de 
ces phases d’équilibrage. La figure IV-21 présente le r ndement de la structure en fonction du 
courant régulé par le montage. Ainsi, on pourrait prévoir un rendement pour la phase 
d’équilibrage de l’ordre de 97% pour environ 1A. 
 
 
Figure IV-21 : Evolution du rendement en phase d’équilibrage en fonction du courant régulé 
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4. Recharge 
4.1. Présentation de la fonction de recharge 
4.1.1. Préambule 
 Le véhicule électrique utilise un chargeur qui interface le pack de batteries du véhicule 
avec une source d’énergie extérieure qui est le résau de distribution alternatif 230/400V 
50Hz. Le chargeur effectue une conversion alternatif-continu. Pour le véhicule électrique, on 
retrouve deux, voire trois types de recharge. La recharge rapide ou semi-rapide qui permet à 
l’utilisateur de faire et de finir un trajet journalier. Une charge plus conventionnelle, dite 
recharge lente, recharge complètement les batteries du véhicule. La recharge lente peut 
prendre plusieurs heures, elle est essentiellement utilisée pendant la nuit. 
 
 Le chargeur est généralement un élément qui est rajouté dans un véhicule électrique. Il 
est le plus souvent embarqué pour permettre au véhicule d’être rechargé sur une prise 
standard 230V-16A. Avec ce dispositif de recharge autonome dans le véhicule, le 
convertisseur de traction n’est pas utilisé. L’idée de cette partie est de mettre à profit le 
convertisseur de traction pour assurer cette foncti de recharge. Ce type de chargeur est alors 
nommé chargeur « intégré » [CHA97].  
 
 Dans [CHA97] il est montré que l’onduleur triphasé utilisé pour la traction du véhicule 
est capable d’assurer une fonction de chargeur pour le véhicule électrique. L’objectif principal 
de notre étude est de prouver que les convertisseurs en cascade peuvent accomplir cette même 
fonction. Dans notre cas, le but est de pouvoir se connecter sur le réseau alternatif monophasé 
afin de venir recharger les batteries via les convertisseurs en cascade. Seule la recharge lente 
sera abordée dans ce manuscrit. 
4.1.2. Principe utilisé 
 Le chargeur devra pouvoir se connecter sur la prise 16A du réseau 230V. Les appareils 
connectés au réseau doivent respecter la norme CEI-61000-3-2 [IEC95]. Cette norme vise à 
réduire les harmoniques de courant engendrés par les convertisseurs de puissance connectés 
au réseau. Ces harmoniques ont pour effet d’augmenter les pertes en lignes et peuvent 
perturber les autres systèmes connectés à ce même réseau.  
 
 Cette prise standard limite la puissance disponible à 3,6kW. De ce fait, le chargeur ne 
peut être que de type lent. Afin de respecter la norme CEI-61000-3-2, la solution est d’utiliser 
des dispositifs à absorption sinusoïdale. Ce type de dispositif fait appel à des systèmes de 
correction du facteur de puissance (PFC, Power Factor Corrector). Le principe de 
fonctionnement d’un PFC est de faire tendre le facteur de puissance (Fp = P/S) d’une 
installation le plus proche de l’unité. C'est-à-dire que le dispositif doit absorber un courant de 
la même forme et en phase avec la tension réseau (comportement résistif). 
 
 Plusieurs types de convertisseurs d’électronique de puissance peuvent assurer une 
fonction de PFC. La topologie Boost est la plus courante car elle garantit un facteur de 
puissance important et une diminution accrue des harmoniques de courant sur le réseau 
[LOU07]. La topologie Flyback est aussi utilisée en faible puissance lorsqu’une isolation 
galvanique est requise. Ceci rajoute des éléments dans la chaîne de traction tel qu’un 
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transformateur qui peut être de volume et de poids important. Une autre structure utilisée est 
le redresseur monophasé 4 quadrants à MLI qui est réalisé à partir d’une structure onduleur à 
pont complet. 
 
 Dans notre étude, le choix a été orienté sur l’étude d’une structure redresseur à pont 
complet en absorption sinusoïdale. Le but principal ét nt de démontrer que les convertisseurs 
en cascade peuvent assurer les mêmes fonctions qu’une structure à pont complet. Dans 
l’annexe C, on décrit le fonctionnement du redresseur et du principe de commande mis en 
œuvre pour effectuer la fonction PFC. Le redresseur doit être obligatoirement élévateur. Pour 
un fonctionnement sur un réseau avec une tension efficace de 230V, la tension sur le bus 
continu du redresseur doit être supérieure ou égale à l’amplitude maximale de la tension du 
réseau (soit 325V) [BER03].  
 
 La recharge des batteries peut faire appel à plusieurs techniques. La plus répandue est 
la charge des batteries en deux phases ; une première phase charge les batteries à courant 
constant et une seconde phase les charge à tension constante [PEU01]. On appelle le plus 
souvent cette charge une charge de type CC+CV (Constant Current and Constant Voltage). 
Pour la technologie lithium LiFePO4, si le régime d charge pour la phase CC est faible, 
l’étape CV est inutile. Tandis que si le régime de charge de la phase CC est à fort courant, la 
phase CV est nécessaire pour finaliser la recharge de la batterie [MIN08]. 
4.2. Recharge avec les convertisseurs en cascade 
4.2.1. Adaptations sur les convertisseurs en cascade 
 L’objectif étant de s’affranchir d’un convertisseur supplémentaire dans le véhicule, les 
convertisseurs en cascade devront être aptes à effectu r la recharge des batteries. Le principe 
est de réutiliser au mieux les éléments de la chaîne de traction en minimisant les éléments à 
ajouter, sans modification majeure de la partie « puissance » ; seule la commande du 
convertisseur devra être adaptée à ce nouveau mode. P ur que les convertisseurs en cascade 
effectuent la fonction PFC, il est nécessaire qu’ils produisent la même forme de tension que le 
redresseur MLI (cf annexe C). Les éléments d’entrée (r seau et inductance) pour les 
convertisseurs en cascade en mode recharge seront ls mêmes que ceux du redresseur MLI à 
pont complet. 
 
 Comme dit précédemment, le redresseur doit être obligatoirement élévateur, c'est-à-
dire que la tension de sortie doit être supérieure à la tension d’entrée. Pour le fonctionnement 
de la chaîne de traction en TBT, les niveaux des tenions des batteries sont faibles (36V par 
branche du convertisseur). Afin de respecter les conditi ns d’élévation en tension, il sera 
nécessaire d’ajouter un étage de conversion supplémentaire ou un transformateur. Pour le 
fonctionnement de la chaîne de traction en BT, la tension par branche des convertisseurs en 
cascade a été définie à 150V (cf chapitre II). Afin d’obtenir une tension supérieure à 
l’amplitude maximale de la tension d’alimentation (soit 325V), il est nécessaire de mettre en 
série les 3 branches des convertisseurs en cascade. Ainsi cette mise en série permet d’obtenir 
450V. Afin de respecter ces conditions, il sera nécessaire d’ajouter des contacteurs sur la 
structure afin de reconfigurer le convertisseur pour la recharge. Les contacteurs devront être 
capables de supporter les courants mis en jeu dans la chaîne de traction. Ils pourront être 
commandé à partir du réseau via lequel les batteries du véhicule seront rechargées. La 
disposition de ces contacteurs est présentée sur lafigure suivante : 
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Figure IV-22 : Jeu de contacteurs pour mettre en série les onduleurs de la structure (Exemple 
pour 3 onduleurs par branche du convertisseur) 
4.2.2. Fonctionnement des convertisseurs en cascade en 
absorption sinusoïdale 
 Afin que les convertisseurs en cascade puissent effectuer l’absorption sinusoïdale, il 
sera nécessaire que leurs fonctionnements soient analogues à celui du redresseur à pont 
complet. La tension Ve produite par les convertisseurs en cascade devra être de la même 
forme que le redresseur monophasé. 
 
 Après la mise en série de chaque onduleur de la structure via les contacteurs, les deux 
bras de chaque onduleur élémentaire de la structure sont commandés de façon 
complémentaire. A partir de cette commande, les sources d’alimentation sont mises en série. 
Avec la commande complémentaire, la tension de sortie de la structure présente deux niveaux 
de tension. Dans le cas du fonctionnement de la chaîne de traction en BT, la tension par 
branche du convertisseur a été définie à 150V. En mettant en série les branches de l’onduleur 
la tension peut ainsi atteindre 450V. Si la commande est définie comme complémentaire, la 
tension disponible en sortie de la structure sera d + ou – 450V. 
 
 Afin de valider le fonctionnement des convertisseur  en cascade comme chargeurs à 
absorption sinusoïdale, nous avons choisi d’utiliser de nouveau une simulation via le logiciel 
PSIM. Nous avons pris comme exemple une structure avec 3 onduleurs par branche du 
convertisseur. Nous obtenons donc des convertisseurs en cascade qui sont composés de 9 
onduleurs élémentaires. La figure IV-23 représente le schéma de la structure sous PSIM pour 
le fonctionnement en absorption sinusoïdale. La mise en série des onduleurs doit être faite 
comme expliqué précédemment avec les contacteurs de la figure IV-22. 
 
Entrée du 
convertisseur 
Contacteurs pour 
reconfigurer la 
structure 
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Figure IV-23 : Simulation PSIM pour les convertisseurs en cascade pour une absorption 
sinusoïdale sur le réseau d’alimentation (Exemple pour 3 onduleurs par branche de la structure 
des convertisseurs en cascade) 
 
 Les éléments d’entrée de la structure et sa commande sont exactement les mêmes que 
pour le redresseur monophasé (voir annexe C figure C-8), avec la même valeur d’inductance 
en série avec la source d’alimentation. La commande est répartie sur chaque onduleur, la 
complémentarité de commande sur chaque bras d’onduleur est effectuée dans les sous-
systèmes « H-Bridge ». La figure IV-24 présente le sous-système « H-bridge ». 
 
 
Figure IV-24 : Sous-système « H-Bridge » qui réalise la fonction onduleur des convertisseurs en 
cascade 
4.2.3. Résultats simulation 
 En supposant que chaque la tension initiale de chaque source de la structure soit de 
45V, il est possible d’obtenir une tension totale de 405V. Ceci permet de s’approcher de la 
tension de 400V comme pour la simulation avec le redresseur à MLI à pont complet établi 
dans l’annexe C. 
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 La figure IV-25 montre les résultats de simulation obtenus sous PSIM. Cette figure 
représente la tension Ve à l’entrée de la structure, la tension d’alimentation réseau Vr(t) et le 
courant absorbé par le réseau. La fréquence de découpage des interrupteurs est fixée à 20kHz. 
 
 
Figure IV-25 : Variations de la tension d’alimentation Vr(t), de la tension à l’entrée du 
redresseur Ve(t) et du courant traversant l’inductance pour les convertisseurs en cascade en 
absorption sinusoïdale. 
 
 Avec une reconfiguration des onduleurs avec les conta teurs, on démontre que les 
convertisseurs en cascade et le redresseur peuvent assurer la fonction PFC pour la recharge 
des batteries du véhicule sur le réseau alternatif. 
4.3. Conclusion sur la recharge des batteries 
 Les parties précédentes ont montré que les convertiss urs en cascade sont capables 
d’être utilisés comme chargeurs à absorption sinusoïdale, selon le principe de fonctionnement 
d’un redresseur simple à MLI. Sur ce principe, l’inco vénient demeure le caractère 
« élévateur de tension » du système. Les niveaux de tensions étudiés pour la chaîne de traction 
et l’utilisation des convertisseurs en cascade impliquent des valeurs de tension faibles. La 
condition d’élévation de la tension est seulement rspectée pour le fonctionnement de la 
chaîne de traction en BT (184Veff pour le moteur) en procédant à une mise en série des 
onduleurs via l’intermédiaire de contacteur. Ce principe ne peut pas être appliqué pour le 
domaine de fonctionnement de la chaîne de traction en TBT (46Veff entre phase). Pour la 
TBT, il est nécessaire d’ajouter un étage de conversion ou des éléments supplémentaires dans 
la structure de puissance afin d’adapter les niveaux de tension. 
 
 Le fonctionnement des convertisseurs en cascade pour le mode de la recharge est 
présenté en supposant que chaque source d’alimentation des onduleurs est identique. Dans le 
cas de l’utilisation de plusieurs sources de tension réalisée à partir de batteries, des disparités 
au niveau de leur état de charge peuvent se présenter. Une des solutions pour résoudre ce 
problème consisterait dans l’alternance de phases de recharge et de phases d’équilibrage des 
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batteries durant la charge du véhicule. Cette méthode permettrait ainsi d’uniformiser le pack 
de batterie durant sa charge. 
 
 La phase de charge semi rapide à partir d’un réseau triphasé n’a pas été abordée dans 
ce manuscrit de thèse. Néanmoins, elle est tout à fait possible, les convertisseurs en cascade 
pouvant être utilisés en tant que redresseurs triphasés. Un des problèmes majeur vient de 
l’adaptation des niveaux de tension entre les batteries du véhicule et le réseau d’alimentation 
triphasé. Dans le cas de l’étude de la chaîne de traction en BT, la tension maximale entre 
phases du moteur est de 184Veff. Il serait nécessair  d’adopter et de dimensionner le 
convertisseur de traction pour piloter des moteurs triphasés avec une tension entre phase de 
400Veff. Le convertisseur de traction pourrait donc être connecté directement sur un réseau 
230V/400V pour être utilisé comme chargeur semi-rapide. 
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5. Conclusion 
 La fonction équilibrage est importante pour maintenir un pack de batteries avec des 
états de charge uniforme au niveau des cellules élémentaires qui le composent. Certes, la 
structure des convertisseurs en cascade ne joue pas vraiment le rôle de BMS. Les systèmes 
d’équilibrage s’occupent d’uniformiser chaque cellul  du pack de batteries du véhicule, sauf 
si les convertisseurs en cascade discrétisent ce dernier jusqu'à sa cellule élémentaire, c'est-à-
dire que chaque cellule élémentaire qui compose le pack de batteries du véhicule est associée 
à un onduleur. La solution présentée pour les convertiss urs en cascade ne s’occupe que d’un 
groupe de cellules. Ce n’est donc pas un véritable équilibreur, cependant le transfert d’énergie 
peut être réalisé entre les différentes sources du montage. On donc plus parler de fonction de 
macro-équilibrage entre les sources du pack de battries pour la structure des convertisseurs 
en cascade. 
 
 Une autre fonction a été mise en évidence pour les convertisseurs en cascade, celle 
concernant la recharge du véhicule via le réseau d’limentation. La structure peut être utilisée 
en qualité de chargeur et assurer la fonction de charge à facteur de puissance unitaire. Le 
fonctionnement des convertisseurs en cascade en mode chargeur se base sur le principe de 
redresseur commandé. Afin de respecter les conditios d’élévation de tension, il ne peut pas 
être effectué pour les deux domaines de tension étudiés pour la chaîne de traction. Pour 
respecter les conditions d’élévation de tension, il est nécessaire de reconfigurer la structure 
des convertisseurs en cascade. La mise en série des branches des convertisseurs via l’ajout de 
contacteurs est nécessaire. 
 
 Les batteries utilisées dans le véhicule présentant des disparités, des travaux 
supplémentaires devraient être plus centralisés sur la commande du convertisseur. Il serait 
intéressant d’effectuer une consommation plus intell gente de l’énergie disponible dans 
chaque source d’alimentation des convertisseurs en cascade. Ainsi en adaptant la commande 
de chaque onduleur, le but serait de venir équilibrer chaque source des convertisseurs en les 
sollicitant plus ou moins en fonction de leur état de charge. 
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 L’une des plus grandes faiblesses du véhicule électrique est son autonomie. Celle-ci 
est en partie liée à la capacité du pack de batteries t au rendement du groupe moto propulseur 
du véhicule. Le pack de batteries est réalisé à l’aide d’une association série parallèle de 
cellules électrochimiques. Celles-ci présentent des caractéristiques de fonctionnement et de 
vieillissement qui sont différentes. Au cours du temps, les cellules élémentaires les plus 
faibles peuvent diminuer et dégrader les performances du véhicule en autonomie. Le 
convertisseur d’électronique de puissance utilisé généralement dans le domaine de la traction 
des véhicules électriques est complètement dissocié du pack de batteries. Ce manuscrit de 
thèse s’est concentré sur l’étude des convertisseur multi niveaux notamment sur les 
convertisseurs en cascade. De par la structure de ce convertisseur, le pack de batteries se 
retrouve discrétisé en plusieurs parties. Les convertiss urs en cascade donnent un degré de 
modularité élevé ; tous les convertisseurs sont similaires et peuvent être réalisés et testés 
indépendamment de la structure complète.  
 
 L’étude a été réalisée sur des véhicules sans permis de la marque AIXAM MEGA. Ce 
type de véhicule est de faible puissance et fonctione en très basse tension. Deux niveaux de 
tension ont été étudiés pour la chaîne de traction du véhicule, la très basse tension étant 
actuellement utilisée par la marque. Une tension plus élevée a été étudiée pour mettre en 
évidence les meilleures performances énergétiques d véhicule en basse tension. L’onduleur 
de traction a été le cœur de ces travaux de thèse. Les convertisseurs en cascade ont été 
comparés à l’onduleur de tension classique pour les deux niveaux de tension étudiés pour la 
chaîne de traction. 
 
 Les niveaux de tension de la chaîne de traction et l’association série des interrupteurs 
de puissance avec les convertisseurs en cascade font que l’on a pu faire appel à différentes 
tenues en tension pour les interrupteurs de puissance. De ce fait, plusieurs technologies de 
semi-conducteurs peuvent être employées pour réaliser la fonction interrupteur au sein des 
convertisseurs de puissance, tels que les IGBT, CoolMOS, MOSFET et les GaN. Les modèles 
de pertes de ces différentes technologies d’interrupteur ont été présentés. Lors de la 
conception d’un convertisseur de puissance, la foncti  interrupteur au sein de la structure est 
réalisée à partir d’un seul ou plusieurs semi-conducteurs en parallèle. Cette mise en parallèle 
de semi-conducteurs a été étudiée afin d’évaluer son influence sur les performances de la 
chaîne de traction du véhicule. 
 
 Avec l’intention de connaître les performances desifférentes configurations de la 
chaîne de traction (type de convertisseur, fonctionnement en TBT ou BT, nombre de semi-
conducteurs en parallèle), une étude des performances énergétiques de la chaîne de traction 
pour le cycle basse vitesse du cycle NEDC a été effectué . Plusieurs cartographies de pertes 
pour les différentes configurations des convertisseurs de traction ont été réalisées en fonction 
du couple et de la vitesse du moteur. En associant les cartographies de pertes du moteur et du 
convertisseur, il a été possible de connaître les prtes totales de l’association moteur et 
convertisseur quel que soit le point de fonctionnement de moteur. Un logiciel réalisé par un 
des partenaires de projet VELECTA permet de connaître l’impact sur l’état de charge de la 
batterie pour un cycle de conduite choisi pour le véhicule étudié. A partir de ce logiciel, des 
cartographies de pertes du convertisseur et du moteur, il a été possible de comparer les 
performances du véhicule en fonction des différentes configurations choisies pour la chaîne 
de traction. Les résultats ont montré que les convertiss urs en cascade peuvent améliorer 
l’autonomie du véhicule pour un fonctionnement en basse tension de la chaîne de traction. 
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 D’autres convertisseurs d’électronique de puissance sont nécessaires pour le bon 
fonctionnement d’un véhicule électrique. L’un de ces convertisseurs est le chargeur de 
batteries qui puise l’énergie du réseau électrique pour venir recharger les batteries du 
véhicule. Un autre est le système de monitoring des batteries qui permet d’assurer un 
équilibrage et un état de charge uniforme entre les différentes cellules qui composent le pack 
de batteries du véhicule. Dans une optique de mutualisation de fonction du convertisseur de 
traction, une étude a été réalisée afin de d’utiliser les éléments du convertisseur de traction 
pour effectuer les fonctions de charge et d’équilibrage. Grâce à l’architecture des 
convertisseurs en cascade et du fait que l’on possède plusieurs onduleurs connectés à 
différentes sources d’alimentation isolées et indépendantes entre elles, les convertisseurs en 
cascade ont permis d’assurer les transferts d’énergie entre ses différentes sources 
d’alimentation, ainsi que de participer à l’équilibrage des batteries du véhicule. De même, 
pour la recharge du véhicule, après une reconfiguration partielle de la structure des 
convertisseurs en cascade, il a été validé que ce type de convertisseur peut effectuer une 
fonction de correction de facteur de puissance vis-à-vis du réseau et recharger les batteries. 
 
 Concernant le domaine des applications embarquées, le poids et le volume sont des 
facteurs importants. Il serait intéressant de comparer les gains en volume et en poids des 
éléments constituant le convertisseur en fonction des différentes structures d’électronique de 
puissance et des différents niveaux de tensions étudiées pour la chaîne de traction. Ceci 
permettrait de voir si l’utilisation des convertisseurs en cascade engendrerait des gains ou des 
pertes sur le volume et le poids par rapport à l’utilisa ion d’un onduleur classique. 
 
 D’un point de vue des performances énergétiques du véhicule, les convertisseurs multi 
niveaux produisent des ondes alternatives ayant une meilleure définition et limitant ainsi les 
gradients de tension. Les ondes ainsi produites par ces convertisseurs ont un contenu 
harmonique plus faible que les onduleurs deux niveaux, permettant ainsi de réduire les 
éléments de filtrage. Il serait fondamental d’étudier l’intérêt d’un filtrage entre le 
convertisseur et le moteur sur les performances énerg tiques de la chaîne de traction. Mais 
avant toute chose, une étude ou des tests additionnels seraient nécessaires sur le moteur de 
traction. Cette étude devrait être capable d’évaluer les pertes dans le moteur, notamment les 
pertes fer de celui-ci en fonction du nombre de niveau de tension de l’onde de sortie. Ainsi, 
cette étude de pertes fer sur le moteur pourrait met re n avant les gains supplémentaires sur 
les performances de la chaîne de traction dus à l’utilisation des convertisseurs multi niveaux 
par rapport à l’utilisation d’onduleurs de tension classiques. 
 
 Enfin, la répartition de l’électronique de puissance en plusieurs sous-ensembles pose le 
problème de compatibilité électromagnétique. En effet, l’éclatement de la structure peut 
engendrer des problèmes de rayonnement liés aux câblages supplémentaires et à la 
localisation des packs de batteries. Cette problématique existe déjà pour les structures 
actuelles et fait l’objet de travaux de recherches. 
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ANNEXE A 
 
 Un sous-programme Matlab à été réalisé afin de calculer les pertes dans un interrupteur de 
puissance. Celui peut être vu comme un bloc dans leque  on rentre les paramètres du composant et le 
courant qui le traverse. En sortie on obtient la valeur des pertes. En entrée, il faut préciser la 
technologie de l’interrupteur employé pour associer au programme les formules qui doivent être 
utilisées pour calculer les pertes. Les formules de calculs des pertes viennent des modèles présentés 
dans le chapitre I. 
 
 Le calcul des pertes s’effectue point par point sur une courbe comportant 20000 points. Le 
courant qui rentre dans l’algorithme s’effectue surune période basse fréquence. Le principe de 
l’algorithme est simple, on regarde à chaque point de la courbe la valeur du courant. A partir de cette 
valeur il est possible de définir les conditions de fonctionnement du composant et ainsi de calculer les 
pertes au passage. Pour la clarté des signaux, le nombre de points a été diminué. 
 
Signaux dans l’interrupteur commandable (Pour l’exemple des courbes, le composant choisi est 
de technologie MOSFET) : 
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DC
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V
cIbIaP ×+×+×= )²(__  
( )





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

+×+××=
dt
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ONCOMMOSFET 2
1
__
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dt
di
I
VP DC
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2
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__
__ 2
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Signaux dans la Diode : 
 
 Les signaux dans la diode sont présentés de manière générale dans un premier temps. On 
suppose que la commande des deux interrupteurs d’un bras d’onduleur est faite de manière 
complémentaire avec un temps mort pour ne pas court- ircuiter la source. La diode est en conduction 
lorsque le courant est inverse à l’interrupteur. Les phases de redressement synchrone ne sont pas prises 
en compte pour le moment. 
 
 Le courant dans la diode est présenté en convention récepteur, ainsi ce courant est positif sur la 
figure suivante. 
 
              
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 Les pertes par conduction dans les diodes sont les mêmes quelle que soit la technologie 
utilisée. Les pertes par recouvrement (PDIODE_COM_OFF) présentent deux formules, le choix de celles-ci 
dépendra des données disponibles dans les documentations constructeurs. Concernant ces pertes par 
recouvrement elles seront considérées nulles pour la technologie GaN car celle-ci ne présente pas de 
pertes. 
 
 L’algorithme du calcul de ces pertes est présenté à la page suivante. Celui définit de manière 
séquentielle les phases du programme pour le calcul des pertes en fonction du changement d’état du 
courant dans l’interrupteur de puissance. Les pertes sont calculées sur une période basse fréquence, 
moyennées et multipliées par la valeur de la fréquence du réseau (Basse fréquence). Les pertes qui 
sont indépendantes du courant, telles que les pertes dans la partie commande, sont directement 
calculées à la fin de l’algorithme. 
 
NégligéeP ONCOMDIODE =__  
 
2
)400()400(0_ IRIVP KdDIODEKDCONDDIODE ×+×= °°  
 
REF
DC
RECRECRECOFFCOMDIODE V
V
cIbIaP ×+×+×= )²(__  
ou 
DECDCrrOFFCOMDIODE fVQP ××=__  
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L’algorithme pour le calcul des pertes sans redressement synchrone 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 Cet algorithme ne prend pas en compte les phases de redressement synchrone, c'est-à-dire 
lorsque la phase de conduction de la diode est remplacée par la conduction de l’interrupteur. 
L’algorithme présenté ci-dessus est seulement valide pour la technologie IGBT. La suite de cette 
annexe détaille l’algorithme pour le calcul des pertes avec redressement synchrone pour les 
technologies MOSFET, CoolMOS et GaN. 
• Pré calcul des pertes par conduction 
• Calcul de Ton %Sauf IGBT 
• Calcul des pertes par commutation à l’état ON 
• Cgt_etat_Inter = 1 %Préparation pour détecter un état bas 
 
Calcul des pertes par conduction pour l’interrupteur 
I INTER (j) >0 
• Calcul des pertes par commutation à l’état OFF 
• Cgt_etat_Inter = 0 %Préparation pour détecter un état haut 
 
• Calcul des pertes par commutation à l’état OFF 
• Cgt_etat_Diode = 0 %Préparation pour détecter un état bas 
 
• Calcul des pertes à la fermeture de la diode 
• Cgt_etat_Diode = 0 %Préparation pour détecter un état haut 
 
% Conditionnement des résultats 
• PInter_COND=PInter_COND/20000  % Moyenne de pertes par conduction de l’interrupteur sur une période basse fréquence 
• PDiode_COND=PDiode_COND/20000 % Moyenne de pertes par conduction de la Diode sur une période basse fréquence 
• PInter_COM=PInter_COM * Fs   % Pertes par commutation de l’interrupteur ramenées à la fréquence de découpage 
• PDiode_COM=PDiode_COM* Fs  % Pertes par commutation de la diode ramenées à la fréquence de découpage 
• PCoss=1/2*Coss* FDEC  % Pertes liées à la capacité parasites du composant 
% Fs correspond à la valeur de la basse fréquence 
% Calcul des pertes de la commande 
• PG=VCDE*QGD*FDEC   % Les pertes de la commande sont calculées indépendamment du courant à partir de la fréquence de découpage 
 
Cgt_etat_Inter=0 
I INTER (j) =0 
Cgt_etat_Inter=1 
Cgt_etat_Diode=1 
Cgt_etat_Diode=0 
j<20000 
OUI 
OUI 
OUI 
OUI 
OUI 
OUI 
NON 
NON 
NON 
NON 
NON 
NON 
NON 
Calcul des pertes par conduction pour la Diode 
Incrémentation de j 
% Définition de variables pour la détection de changement de niveau 
Cgt_etat_Inter = 0 ; 
Cgt_etat_Diode = 0 ; 
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 Les phases de conduction de la diode sont remplacées par la conduction des interrupteurs. La 
diode ne conduit que pendant les temps morts. La mise en conduction de l’interrupteur se fait sous 
tension de seuil de la diode au lieu de la tension d’alimentation de l’onduleur. Ainsi les pertes par 
commutation de l’interrupteur sont réduites, voire négligeables. Dans notre cas, même si ces pertes 
sont très faibles, elles seront prises compte. Ci-dessous la forme des signaux dans l’interrupteur et la
diode est présentée. On peut voir que la tension de la iode chute lors de la mise en conduction de 
l’interrupteur. Durant cette période la tension de la diode est égale à la résistance série de l’interrupteur 
multipliée par le courant qui le traverse. 
 
Signaux dans la diode : 
               
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
NégligéeP ONCOMDIODE =__  
 
2
)400()400(0_ IRIVP KdDIODEKDCONDDIODE ×+×= °°  
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DC
RECRECRECOFFCOMDIODE V
V
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Ces pertes sont négligées pour la technologie GaN 
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 Dans la réalisation de l’algorithme, il est possible de modifier la démarche de calcul des pertes 
en simplifiant le programme. Les réglages des temps orts s’effectuent de la manière suivante ; on a 
20000 points sur une période BF, le temps mort est toujours fixé à 2µs. Le programme vérifie les 
points de la courbe l’un après l’autre, il est donc plus facile de détecter un changement de valeur 
(Front montant ou Front descendant) que d’anticiper c lui-ci. Pour abréger le programme une 
simplification a été effectuée en rapprochant les temps morts de la conduction de la diode et en 
effectuant des calculs de pertes de manière « groupés ». 
 
Simplification des signaux pour le calcul dans le programme : 
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Les pertes par recouvrement dans la diode sont 
négligées pour la technologie GaN 
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L’algorithme pour le calcul des pertes avec redressement synchrone 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
• Pré calcul des pertes par conduction 
• Calcul de Ton 
• Calcul des pertes par commutation à l’état ON 
• Cgt_etat_Inter = 1 %Préparation pour détecter un état bas 
 
Calcul des pertes par conduction pour l’interrupteur 
I INTER (j) >0 
• Calcul des pertes par commutation de l’interrrupteur à l’état OFF 
• Cgt_etat_Inter = 0 %Préparation pour détecter un état haut 
 
• Calcul des pertes par commutation à l’état OFF 
• Cgt_etat_Diode = 0 %Préparation pour détecter un état bas 
 
• Calcul des pertes à la fermeture de la diode 
• Cgt_etat_Diode = 0 %Préparation pour détecter un état haut 
 
% Conditionnement des résultats 
• PInter_COND=PInter_COND/20000  % Moyenne de pertes par conduction de l’interrupteur sur une période basse fréquence 
• PDiode_COND=PDiode_COND/20000 % Moyenne de pertes par conduction de la Diode sur une période basse fréquence 
• PInter_COM=PInter_COM * Fs   % Pertes par commutation de l’interrupteur ramenées à la fréquence de découpage 
• PDiode_COM=PDiode_COM* Fs  % Pertes par commutation de la diode ramenées à la fréquence de découpage 
• PCoss=1/2*Coss* FDEC  % Pertes liées à la capacité parasites du composant 
% Fs correspond à la valeur de la basse fréquence 
 
% Calcul des pertes de la commande 
• PG=VCDE*QGD*FDEC   % Les pertes de la commande sont calculées indépendamment du courant à partir de la fréquence de découpage 
 
Cgt_etat_Inter=0 
I INTER (j) =0 
Cgt_etat_Inter=1 
Cgt_etat_Diode=1 
Cgt_etat_Diode=0 
j<20000 
% Définition des variables pour la détection de changement de niveau 
Cgt_etat_Inter = 0 ; 
Cgt_etat_Diode = 0 ; 
 
tps_mort=0 et Cond_Inter=0 
• Incrémentation de tps_mort de 1µs 
• Calcul des pertes par conduction de la diode 
• Calcul des pertes par commutation réduite 
• Cond_Inter=1%Pour ne pas revenir dans cette case 
 
Cond_Inter=0 
tps_mor t< 4µs 
Calcul des pertes par conduction dans l’interrupteur 
OUI 
OUI 
OUI 
OUI 
OUI 
OUI 
OUI 
OUI 
NON 
NON 
NON 
NON 
NON 
NON 
NON 
NON 
NON 
OUI 
Incrémentation de j 
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ANNEXE B 
 
Caractéristiques moteur MSAP TBT 
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Caractéristiques moteur MSAP BT 
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ANNEXE C 
 
 
 
L’absorption sinusoïdale de courant sur pont complet 
 
 Cette annexe analyse le principe de fonctionnement d’un redresseur à pont complet. La 
figure C-1 représente une structure à pont complet av c la commande de régulation en courant 
associée. 
 
 
Figure C-1: Redresseur MLI Monophasé avec sa commande de régulation en courant 
 
 Le redresseur doit être obligatoirement élévateur. Pour un fonctionnement sur un réseau 
avec une tension efficace de 230V, la tension sur le bus continu du redresseur doit être supérieure 
ou égale à l’amplitude maximale de la tension du réseau (soit 325V) [BER03]. Pour notre étude, le 
convertisseur débite dans une charge résistive R, lcourant traversant cette résistance est supposé 
constant. Nous nous intéresserons principalement à la phase de charge des batteries à courant 
constant car c’est la plus importante ; nous supposeron  que pendant cette phase, la tension aux 
bornes des batteries ne varie pas. La charge à tension constante qui assure la finalisation de la 
charge des batteries ne sera pas étudiée dans ce rapport. De ce fait nous focaliserons principalement 
sur le principe de régulation en courant. La consigne en courant Ie* est extraite à partir de l’image 
de la tension réseau. Ceci permet d’obtenir une consigne en courant sinusoïdale en phase avec la 
tension réseau et ainsi d’assurer la fonction PFC avec le montage utilisé. 
 
Allure des signaux d’entrée du montage 
 
 On considère une commande complémentaire des bras du redresseur. C'est-à-dire que l’on 
utilise une commande de type bipolaire pour commander la structure. La figure C-2 représente la 
tension Ve à l’entrée de l’onduleur et la figure C-3, la tensio  du réseau d’alimentation Vr. 
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Figure C-2 : Allure de la tension Ve à l’entrée de l’onduleur pour une commande MLI 
bipolaire avec un indice de modulation faible pour la clarté des signaux. 
 
 
Figure C-3 : Allure de la tension réseau Vr 
 
 A partir de la tension réseau Vr et de la tension à l’entrée du redresseur Ve, il est possible 
d’établir la tension aux bornes de l’inductance avec la loi des mailles. L’équation de la tension VL 
aux bornes de l’inductance est la suivante. 
 
)()()( θθθ VeVrVL −=  C-Eq1 
 
 Ainsi à partir de l’équation C-Eq1, on peut déduire la forme de la tension aux bornes de 
l’inductance. Celle-ci est présentée sur la figure C-4. 
 
 
Figure C-4 : Allure de la tension aux bornes de l’inductance VL 
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Choix de l’inductance de lissage 
 
 Pour choisir la valeur de l’inductance à mettre entre la source d’alimentation (réseau) et le 
redresseur, il faut déterminer l’ondulation de courant que doit supporter celle-ci. La figure C-5 
représente l’évolution de la tension et du courant dans l’inductance. Sur la figure C-5 on suppose 
que les variations basse fréquence de la tension aux bornes de l’inductance sont négligeables au 
cours d’une période de découpage. 
 
 
Figure C-5 : Tension et courant dans l’inductance pour une période de découpage Td 
 
 L’ondulation du courant dans une inductance est obtenue avec l’équation suivante : 
 
dec
L
Ie fL
V
⋅
⋅=∆ )()()( θαθθ  C-Eq2 
 
 La tension aux bornes de l’inductance est régie par l’équation IV-Eq4 (Equation 
analogue à IV-Eq2). 
 
( ) VsrVVsVrVL −⋅=−= θθθ sinˆ)()(  C-Eq3 
 
 L’évolution du rapport cyclique alpha pour une commande de type bipolaire est 
égale à : 
 
( )
2
sin1
)(
θθα ⋅+= r  C-Eq4 
 
 r étant la profondeur de modulation. Dans notre cas,l’expression de la profondeur de 
modulation est la suivante : 
 
Vs
rV
r
ˆ
=  C-Eq5 
 
 En injectant les équations C-Eq3 et C-Eq4 dans C-Eq2, l’ondulation de courant dans 
l’inductance est donc établie par la formule suivante : 
 
VL 
I L 
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fL dec
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 L’ondulation maximale du courant dans l’inductance est obtenue pour d∆Ie/dt = 0, le 
maximum est obtenu pour : 
 
0=θ  C-Eq7 
 
 En introduisant l’équation IV-Eq8 dans IV-Eq7, on btient l’ondulation maximale du 
courant : 
 
dec
Ie fL
Vs
⋅⋅
=∆
2
ˆ  C-Eq8 
 
 A partir de l’équation IV-Eq9, il est possible d’obtenir la valeur de l’inductance à partir de 
l’ondulation de courant que l’on désire, la fréquenc  de découpage et la tension continue à la sortie 
de l’onduleur. Dans notre étude nous choisissons une te sion de 400V pour Vs, valeur supérieure à 
la tension de l’amplitude maximale de la tension secteur. La fréquence de découpage des 
interrupteurs est fixée à 20kHz pour rester dans la zone de fréquence inaudible. Si on choisit une 
ondulation maximale de courant faible de l’ordre de 2A, la valeur de l’inductance devra être de 
5mH. 
 
Régulation du système 
 
 Nous nous occuperons de la modélisation de la boucle de courant. Nous utiliserons un 
modèle en assimilant les variables à leur valeur moyenne et en ne se basant que sur les variations 
basse fréquence de ces grandeurs. On néglige les chutes de tension qui sont engendrées pour les 
interrupteurs de puissance. La loi des mailles à l’entrée du redresseur est utilisée afin de connaître 
la boucle de courant à modéliser. Cette loi des mailles est donc exprimée par la relation suivante : 
 
)()(
)( θθθ VeVr
dt
dIe
L −=  C-Eq9 
 
 Après transformation de Laplace, l’équation IV-Eq10 devient : 
 
pL
pVe
pL
pVr
pIe
⋅
−
⋅
= )()()(  C-Eq10 
 
 La figure C-6 représente le schéma bloc du système que l’on doit réguler. 
 
 
Figure C-6 : Schéma bloc du système en boucle ouverte pour la boucle d’asservissement en 
courant 
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 On utilisera simplement un correcteur proportionnel car le système possède déjà un 
intégrateur. En prenant Kp, le gain du correcteur et KmesIe, le gain du capteur de courant, 
l’expression du courant Ie en boucle fermée et la suivante : 
 
)(
1
11
)(*
1
11
)( pVr
KK
LKK
pIe
KK
LK
pIe
mesIep
mesIep
mesIep
mesIe
⋅
⋅
+
⋅
⋅
+⋅
⋅
+
⋅=  
C-Eq11 
 
 Le schéma bloc du système avec le correcteur se trouve sur la figure C-7. 
 
 
Figure C-7 : Schéma bloc du système avec correcteur pour la boucle d’asservissement en 
courant 
 
 La fréquence de découpage des interrupteurs est fixée à 20kHz. En limitant la bande 
passante ωc à 95000 rad/s, soit fc = 15kHz pour être inférieure à la fréquence de découpage, on 
obtient alors Kp = 25 (avec KmesIe = 1). 
 
Simulation de l’absorption sinusoïdale sur l’onduleur à pont complet 
 
 A l’aide du logiciel Psim, nous avons réalisé le montage à absorption sinusoïdale à pont 
complet. L’objectif étant de savoir si la boucle de régulation en courant fonctionne et que le 
montage absorbe un courant en phase à la tension réseau. La figure C-8 présente le schéma de 
l’onduleur à pont complet avec sa boucle de courant. 
 
 
Figure C-8 : Schéma du redresseur à pont complet avec sa boucle de régulation en courant 
pour une absorption sinusoïdale sur le réseau d’alimentation 
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 La figure C-9 présente les variations des tensions Vr, Ve et le courant traversant 
l’inductance pour une période du réseau d’alimentation. 
 
 
Figure C-9 : Variations de la tension d’alimentation Vr(t), de la tension à l’entrée du 
redresseur Ve(t) et du courant traversant l’inductance pour le redresseur à pont complet en 
absorption sinusoïdale 
 
 
 
 
 
 
 
 
Titre : Optimisation d’une chaîne de traction pour véhicule électrique 
 
Résumé : 
 
 Les éléments constituant la chaîne de traction sont le plus souvent dissociés et 
indépendants entre eux (pack de batteries, convertiss ur de traction et moteur). 
L’utilisation des convertisseurs en cascade en tant que convertisseurs de traction a été le 
cœur de ces travaux de thèse. Les performances énergétiques des convertisseurs en cascade 
et de l’onduleur de tension classique ont été comparées sur un cycle de conduite normalisé 
pour différentes configurations sur les convertisseur  de puissance (niveaux de tension mis 
en jeu dans la chaîne de traction, variation du nombre d’onduleurs connectés en série pour 
les convertisseurs en cascade et variation du nombre de semi-conducteurs en parallèle pour 
réaliser la fonction des interrupteurs de puissance dans les convertisseurs). D’autres 
convertisseurs d’électronique de puissance sont nécessaires pour le bon fonctionnement 
d’un véhicule électrique. L’un de ces convertisseur est le chargeur de batteries qui puise 
l’énergie du réseau électrique pour venir recharger les batteries du véhicule. Un autre est le 
système de monitoring des batteries qui permet d’assurer un équilibrage et un état de 
charge uniforme entre les différentes cellules qui composent le pack de batteries du 
véhicule. Dans une optique de mutualisation de foncti  du convertisseur de puissance, les 
convertisseurs en cascade ont été étudiés pour assurer les fonctions de charge et 
d’équilibrage lorsque la traction du véhicule n’est pas utilisée. 
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Title : Optimization of electronics drives for electric vehicle 
 
Abstract : 
 
 The elements that can be found in traction chain are usually separate and 
independent between them (battery pack, traction coverter and motor). The use of 
cascaded inverter in order to drive the vehicle has been the heart of this thesis. The energy 
performance of cascaded inverter and classical voltage source inverter were compared on a 
standardized driving cycle for different power converters configurations (voltage level for 
the traction chain, variation of the number serial inverter for cascaded H-bridge and 
different number of semiconductors in parallel to do the function of the power switches in 
converters). Other power electronic converters are necessary for the electrical vehicle. One 
of these converters is the battery charger that tranfe s energy from the network to the 
vehicle’s batteries. Another is the battery monitoring system that ensures a balance and 
uniform state between the different cells which make up the battery pack of the vehicle. 
With an objective of increasing the function of the power converter, cascaded H-bridge 
have been designed to provide the function of charger and balance the battery cell when 
the traction chain of the vehicle is not used. 
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